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Commande  numerique  a base  de  composants  FPGA 
d’une  machine  synchrone 


Algorithmes  de  controle  du  courant 


- Mots  Clefs 

• FPGA 

• Controle  d’une  machine  synchrone 

• Techniques  de  controle  de  courants 

• Performances  de  controle 

• Controle  ON/OFF 

• Controle  predictif 

• Controle  par  regulateurs  PI 

• Controle  par  mode  de  glissement 

- Resume 

L’objectif  de  ce  travail  est  de  presenter  l’interet  de  l’utilisation  des  solutions  materielles 
telles  que  les  FPGA  comine  support  pour  F implantation  des  algorithmes  de  commande  de 
machines  electriques.  Pour  ce  faire,  une  approche  methodique  basee  sur  une  methodologie  de 
developpement  appropriee  qui  guide  le  processus  d’ implantation  sur  FPGA  est  d’abord 
presentee  et  discutee  dans  ce  memoire.  Cette  approche  methodique  a pennis  par  la  suite  la 
mise  en  oeuvre  d’une  bibliotheque  specifique  d’architectures  materielles  reutilisables  dediee  a 
la  commande  de  machines  electriques.  Elle  a aussi  pennis  1’ implantation  sur  cible  FPGA  de 
plusieurs  algorithmes  de  controle  du  courant  d’une  machine  synchrone.  II  s’agit  notamment 
des  controles  suivants  : 

Controle  ON/OFF 
Controle  predictif 
Controle  par  regulateurs  PI 
Controle  par  mode  de  glissement 

Tout  au  long  de  ce  memoire,  le  mode  de  fonctionnement  caracterisant  chacune  des 
architectures  de  controle  materielles  concucs  est  etudie  et  presente.  Par  ailleurs,  la 
contribution  et  l’apport  de  l’utilisation  des  composants  FPGA  pour  la  realisation  numerique 
de  chaque  technique  de  controle  de  courant  sont  analyses  et  discutes. 
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FPGA-Based  Digital  control  of  a synchronous  machine 


Current  control  algorithms 


- Keywords 

• FPGA 

• Synchronous  machine  control 

• Current  control  techniques 

• Control  perfonnances 

• ON/OFF  current  controllers 

• Predictive  current  controller 

• PI  current  controllers 

• Sliding  mode  current  controllers 

- Abstract 

The  aim  of  this  work  is  to  present  the  interest  of  using  hardware  solutions  such  as  FPGAs 
for  the  digital  implementation  of  control  algorithms  of  electrical  machines.  For  this  reason,  a 
methodical  approach  based  on  an  appropriate  design  methodology  is  firstly  presented  and 
discussed.  This  design  methodology  allowed  the  realization  of  a specific  library,  composed  of 
reusable  hardware  architectures,  which  is  dedicated  to  the  control  of  electrical  machines.  It 
also  allowed  the  FPGA  implementation  of  several  current  control  algorithms  of  a synchronous 
machine.  The  implemented  current  control  techniques  are: 

ON/OFF  current  controllers 
Predictive  current  controllers 
PI  current  controllers 
Sliding  mode  current  controllers 

The  operating  mode  corresponding  to  each  one  of  the  designed  hardware  architectures  is 
studied  and  presented  throughout  this  memory.  The  contribution  and  the  benefits  of  FPGA 
components  in  the  control  of  electrical  machines  are  also  analyzed  and  discussed. 
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Le  theme  de  recherche  developpe  dans  cette  these  porte  sur  1’ implantation  d’algorithmes  de 
commande  de  machines  electriques.  Plus  particulierement,  il  s’agit  de  montrer  l’interet  de 
l’utilisation  des  solutions  materielles  pour  1’ implantation  de  ces  algorithmes  de  commande  et 
pour  accroitre  sensiblement  les  performances  de  controle  de  machines  electriques  [Naou-07]. 

Les  premieres  implantations  d’algorithmes  de  commande  de  machines  electriques  furent 
realisees  avec  des  solutions  analogiques.  Ces  solutions  assuraient  la  realisation  de  controles 
ayant  une  large  bande  passante  et  une  haute  resolution.  Cependant,  elles  manquaient  de 
fiabilite  vu  leur  sensibilite  aux  perturbations  et  aux  variations  de  parametres  de  controle  liees 
aux  contraintes  thermiques  des  circuits  analogiques  de  controle.  Pour  remedier  a ces 
inconvenients,  les  solutions  numeriques  se  sont  naturellement  imposees.  Les  premieres 
realisations  numeriques  d’ implantation  d’algorithmes  de  commande  de  machines  electriques 
ont  ete  effectuees  en  utilisant  les  microcontroleurs,  les  microprocesseurs  et  les  DSP  ( Digital 
Signal  Processor ).  Ces  solutions  numeriques  ont  permis  de  resoudre  les  problemes  lies  a 
l’utilisation  des  commandes  analogiques.  Par  ailleurs,  elles  presentaient  un  grand  interet 
economique  et  une  meilleure  flexibility  de  conception.  II  est  a noter  aussi  que  ces  solutions 
numeriques  sont  des  solutions  purement  logicielles.  En  effet,  les  conceptions  qui  leurs  sont 
associees  sont  con§ues  en  utilisant  des  architectures  predefines . Le  concepteur  ne  peut  done 
pas  agir  sur  la  partie  materielle  de  la  conception,  ayant  acces  uniquement  a la  partie  logicielle. 
D’un  autre  cote,  malgre  les  avantages  offerts  par  ces  solutions  numeriques,  certains  avantages 
offerts  par  les  implantations  analogiques  sont  perdus.  Ceci  est  principalement  du  au  fait  que  la 
discretisation  et  la  quantification  des  algorithmes  de  commande  a implanter,  ainsi  que  les 
delais  de  temps  de  calcul  deteriorent  les  performances  de  controle  en  termes  de  rapidite  de 
correction  et  de  resolution  de  controle. 

Avec  l’avancement  technologique  dans  le  domaine  de  la  micro-electronique,  de  nouvelles 
solutions  de  conception  materielles,  telles  que  les  FPGA  ( Field  Programmable  Gate  Array ) 
ou  les  ASIC  (. Application  Specific  Integrated  Circuit)  sont  disponibles  et  peuvent  etre  utilisees 
comme  cibles  numeriques  pour  1’ implantation  des  algorithmes  de  commande  [Mon-02].  Le 
parallelisme  inherent  de  ces  nouvelles  solutions  numeriques  ainsi  que  leurs  grandes  capacites 
de  calcul  font  que  les  delais  de  temps  de  calcul  sont  negligeables  en  depit  de  la  complexity  des 
algorithmes  a implanter.  L’utilisation  de  ces  solutions  materielles  permet  done  de  retrouver 
certaines  performances  analogiques  tout  en  gardant  les  avantages  des  solutions  numeriques. 
De  plus,  ces  solutions  permettent  de  repondre  aux  nouvelles  exigences  des  controles 
modernes.  En  effet,  outre  1’ amelioration  des  performances  de  controle  a travers  la  reduction 
des  temps  de  calcul,  le  parallelisme  des  solutions  materielles  permet  d’integrer  sur  une  seule 
et  unique  cible  plusieurs  algorithmes  qui  assurent  differentes  fonctionnalites  et  qui  peuvent 
travailler  independamment  les  uns  des  autres.  II  est  aussi  possible  de  tester  de  nouvelles 
techniques  de  controle  a base  de  reconfiguration  dynamique  entre  differentes  techniques  de 
controle.  Par  ailleurs,  par  rapport  aux  solutions  logicielles,  les  solutions  materielles  offrent  au 
concepteur  un  acces  a la  partie  architecture  materielle,  puisque  e’est  le  concepteur  lui-meme 
qui  assurera  sa  conception.  Ce  nouveau  degre  de  liberte  s’est  avere  benefique  dans  le  domaine 
de  commande  de  machines  electriques  puisqu’il  permet  de  concevoir  des  architectures 
specifiques  par  rapport  aux  besoins  algorithmiques. 

Neanmoins,  ce  nouveau  degre  de  liberte  presente  d’un  autre  cote  une  difficulty  de  plus  pour  le 
concepteur  puisque  e’est  a lui  de  mettre  en  oeuvre  1’ architecture  de  controle.  Et  malgre  les 
progres  amenes  aux  outils  de  CAO  et  aux  langages  de  description  materielle  HDL  ( Hardware 
Description  Language ) [Per-04],  le  developpement  de  conceptions  pour  des  solutions 
materielles  reste  encore  une  demarche  complexe,  surtout  lorsqu’elle  est  effectuee 
intuitivement.  Pour  ce  faire,  il  est  judicieux  de  se  baser  sur  une  approche  methodique  plus 
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automatisee  et  qui  repose  sur  une  methodologie  de  developpement  appropriee  [Char-06]. 
Cette  derniere  permet  de  resoudre  1’ adequation  entre  F algorithme  de  commande  a implanter 
et  son  architecture  en  vue  d’effectuer  une  implantation  optimisee  en  termes  de  ressources 
consommees  et  de  temps  de  calcul  tout  en  reduisant  le  temps  de  developpement. 

Dans  le  cadre  de  ce  travail,  une  methodologie  de  developpement  efficace  et  simple  a 
apprehender  est  presentee.  Cette  methodologie  est  principalement  basee  sur  les  notions  de 
modularite  et  de  reutilisabilite.  La  modularite  a pour  objectif  de  diviser  un  algorithme  donne 
en  plusieurs  sous-algorithmes,  et  ce  de  fa§on  hierarchique  et  fonctionnelle  qui  repondent  aux 
besoins  specifiques  de  l’ingenieur  electrotechnicien/automaticien.  La  modularite  permet  done 
de  faciliter  l’etape  d’ implantation  en  divisant  le  probleme  de  conception  de  1’ architecture 
materielle  de  1’ algorithme  dans  son  integralite  en  plusieurs  sous  problemes  plus  faciles  a 
resoudre.  Quant  a la  notion  de  reutilisabilite,  comme  son  nom  l’indique,  elle  permet  de  puiser 
dans  une  librairie  des  architectures  materielles  predefinies  qui  ont  ete  deja  con£ues  et  qui 
peuvent  done  etre  facilement  reutilisees.  Le  concepteur  n’aura  pas  dans  ce  cas  a concevoir  de 
nouveau  ces  architectures.  Par  ailleurs,  la  portabilite  des  langages  HDL,  c'est-a-dire  leur 
independance  vis-a-vis  de  la  technologie  de  la  cible  materielle  utilisee,  fait  que  la  notion  de 
reutilisabilite  est  de  premiere  importance.  Ces  deux  notions  de  modularite  et  de  reutilisabilite, 
associees  a la  portabilite  des  langages  HDL,  permettent  de  construire  une  bibliotheque 
specifique  d’architectures  reutilisables  connues  sous  le  nom  de  modules  IP  ( Intellectuel 
Property ) [Naou2-04].  Cette  bibliotheque,  une  fois  realisee,  facilitera  considerablement  les 
futurs  conceptions  d’architectures  de  contra  le  et  reduira  le  temps  de  leur  developpement. 

Les  algorithmes  de  commande  de  machines  electriques  a implanter  comportent  souvent 
plusieurs  boucles  de  regulation  imbriquees.  II  s’agit  des  boucles  de  regulation  de  courant,  de 
vitesse,  de  position,...  La  boucle  interne  est  generalement  une  boucle  de  regulation  de 
courant.  C’est  cette  derniere  qui  est  la  plus  difficile  a implanter  car  elle  constitue  la  partie  la 
plus  sensible  de  1’algorithme  de  commande.  Dans  le  cadre  de  ce  travail,  on  s’interessera  done 
particulierement  a P implantation  des  techniques  de  contrale  de  courant  les  plus  couramment 
utilisees  pour  la  commande  de  machines  electriques.  La  machine  electrique  utilisee  est  une 
machine  synchrone  a poles  saillants,  sans  amortisseurs  et  a rotor  bobine.  Les  techniques  de 
contrale  de  courant  testees  pour  la  commande  de  cette  machine  sont  les  strategies  de  contrale 
ON/OFF,  le  contrale  predictif,  le  contrale  par  des  regulateurs  PI  et  le  contrale  par  mode  de 
glissement.  Des  algorithmes  correspondants  a chacune  de  ces  techniques  de  contrale  de 
courant  ont  ete  implantees  sur  cible  FPGA  et  validees  experimentalement.  L’apport  de 
F utilisation  des  solutions  FPGA  pour  ces  differents  types  de  controles  a ete  analyse  en  detail 
et  discute  tout  au  long  de  cette  these. 

Dans  le  premier  chapitre,  un  etat  de  Part  sur  F implantation  d’ algorithmes  de  commande  de 
machines  electriques  est  presente.  Puis,  la  contribution  des  composants  FPGA  dans  ce 
domaine  est  discutee.  Ensuite,  les  differentes  etapes  de  la  methodologie  de  conception  dediee 
a F implantation  sur  cible  FPGA  de  commandes  de  machines  electriques  est  presentee. 
Finalement,  le  dispositif  experimental  a base  de  cible  FPGA  mis  en  oeuvre  pour  le  contrale 
d’une  machine  synchrone  est  presente.  Ce  dispositif  servira  par  la  suite  pour  la  realisation 
experimentale  des  differentes  techniques  de  contrale  de  courant  a tester  et  pour  la  mise  en 
evidence  de  l’apport  des  FPGA  pour  ce  type  d’ applications. 

Dans  le  chapitre  suivant  est  presentee  l’implantation  sur  cible  FPGA  d’ algorithmes  de 
contrale  de  courant  d’une  machine  synchrone  bases  sur  les  strategies  de  contrale  ON/OFF. 
Ces  strategies  de  contrale  constituent  le  moyen  le  plus  simple  pour  assurer  une  bonne 
regulation  des  courants.  Dans  le  cadre  de  ce  travail,  elles  ont  ete  classees  en  deux  categories  : 
les  strategies  de  contrale  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable  qui  sont  basees  sur 
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1’ utilisation  des  correcteurs  a hysteresis  et  les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  limitee  qui  sont  basees  sur  la  technique  nominee  modulation  delta  [Kaz-02]. 
Dans  ce  chapitre,  la  mise  en  oeuvre  experimentale  de  techniques  de  controle  du  courant  faisant 
parti  de  chacune  de  ces  strategies  de  controle  ON/OFF  est  presentee.  Une  analyse  de  la 
specificite  de  l’utilisation  des  composants  FPGA  pour  Fimplantation  de  ce  type  de  controles 
est  aussi  discutee. 

Le  troisieme  chapitre  porte  sur  le  controle  predictif  du  courant  d’une  machine  synchrone.  Les 
controles  predictifs  sont  connus  par  leur  contenu  algorithmique  complexe  [Ken-00].  Par 
consequent,  leur  implantation  numerique  est  caracterisee  par  un  delai  significatif  entre 
l’instant  de  mesure  des  courants  et  l’instant  d’ application  du  vecteur  tension  du  convertisseur. 
Les  performances  de  controle  dans  ce  cas  dependent  du  temps  d’ execution  de  l’algorithme  de 
commande  implante.  Ce  temps  d’ execution  doit  etre  tres  petit  par  rapport  a la  periode 
d’echantillonnage  utilisee  afin  d’ as  surer  les  performances  basiques  du  controle  predictif. 
Sinon  des  modifications  sont  necessaires  pour  compenser  le  delai  du  temps  d’execution. 
L’algorithme  de  controle  predictif  etudie  dans  ce  chapitre  predit  revolution  du  vecteur 
courant  statorique  selon  le  vecteur  tension  applique  par  le  convertisseur.  Ensuite,  une 
procedure  d’ optimisation  permet  de  selectionner  le  vecteur  tension  qui  corrige  le  mieux  le 
vecteur  erreur  courant.  Dans  ce  chapitre  est  presentee  aussi  Fimplantation  de  cet  algorithme 
de  controle  predictif  sur  cible  FPGA.  L’utilisation  des  FPGA  a permis  de  realiser  un  calcul 
tres  rapide  du  vecteur  tension  a appliquer  et  le  temps  d’execution  total  (incluant  le  temps  de 
conversion  analogique  numerique)  est  uniquement  egal  a quelques  microsecondes.  Ceci 
permet  de  preserver  les  performances  du  controle  predictif  sans  recourir  a des  modifications 
algorithmiques. 

Le  quatrieme  chapitre  porte  sur  le  controle  par  des  regulateurs  PI  ( Proportionnel  Integral ) du 
courant  d’une  machine  synchrone.  Ce  type  de  controle  necessite  l’utilisation  des  techniques 
de  Modulation  de  Largeur  d’Impulsion  (MLI).  Deux  variantes  des  techniques  MLI  sont 
traitees  dans  ce  chapitre.  II  s’agit  de  la  MLI  Sinus-Triangle  et  de  la  MLI  vectorielle  avec 
adjonction  d’homopolaire.  Pour  ce  faire,  une  presentation  du  principe  theorique  de  ces 
techniques  MLI  est  d’abord  effectuee.  Par  la  suite,  la  structure  de  controle  par  regulateurs  PI 
est  presentee.  Finalement,  la  derniere  partie  de  ce  chapitre  presente  Fimplantation  sur  cible 
FPGA  de  la  structure  de  reglage  par  regulateurs  PI.  L’ importance  de  F utilisation  des  FPGA 
pour  Fimplantation  des  structures  de  controles  utilisant  les  techniques  MLI  est  la  encore 
discutee  et  analysee. 

Enfin,  le  dernier  chapitre  est  consacre  au  controle  par  mode  de  glissement  du  courant  d’une 
machine  synchrone.  La  premiere  partie  de  ce  chapitre  fait  l’objet  d’une  presentation  succincte 
du  principe  des  systemes  de  controle  a structures  variables  associes  a un  controle  par  mode  de 
glissement,  et  ce  a travers  un  exemple  illustratif  de  regulation  du  courant  d’une  charge  RLE. 
La  deuxieme  partie  de  ce  chapitre  presente  le  principe  de  la  commande  directe  par  mode  de 
glissement  du  courant  statorique  d’une  machine  synchrone.  Ce  controle  etant  base  sur 
F utilisation  d’une  table  de  commutation  synthetisee  via  la  theorie  de  mode  de  glissement. 
L’ implantation  sur  cible  FPGA  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement  est  aussi 
presentee.  Quant  a la  troisieme  partie  de  ce  chapitre,  elle  porte  sur  la  commande  indirecte  par 
mode  de  glissement  du  courant  statorique  de  la  machine  synchrone.  Cette  commande  est  aussi 
synthetisee  au  moyen  de  la  theorie  de  mode  de  glissement  et  est  basee  sur  une  commande 
indirecte  du  convertisseur  de  puissance  en  utilisant  la  technique  MLI.  La  specificite  de 
Fimplantation  sur  cible  FPGA  de  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  est  aussi 
presentee. 
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1.1.  Introduction 

L’objectif  de  ce  chapitre  est  d’introduire  rimplantation  sur  cible  FPGA  d’algorithmes  de 
controle  de  courant  d’une  machine  synchrone.  Pour  ce  faire,  il  est  necessaire  de  presenter 
dans  un  premier  temps  les  specificites  des  differentes  methodes  d’ implantation  qui  peuvent 
etre  realisees,  notamment  celles  basees  sur  des  cibles  materielles  telles  que  les  FPGA.  De 
nombreux  travaux  ont  ete  effectues  dans  ce  sens.  Cependant,  la  complexite  et  le  caractere 
multidisciplinaire  des  structures  de  controle  de  machines  electriques  font  qu’il  est  difficile 
d’introduire  1 ’utilisation  de  nouvelles  solutions  materielles  telles  que  les  FPGA  comme 
support  pour  1’ implantation  des  algorithmes  de  commande.  C’est  dans  ce  but  que  ce  chapitre  a 
ete  ecrit,  ayant  comme  objectif  de  presenter  l’avantage  de  l’utilisation  des  solutions  FPGA 
dans  la  commande  de  machines  electriques  et  de  presenter  une  methodologie  de 
developpement  appropriee  qui  leurs  est  associee. 

La  premiere  partie  de  ce  chapitre  porte  sur  1’ implantation  des  algorithmes  de  controle  de 
machines  electriques.  Elle  presente,  apres  une  breve  description  des  systemes  de  commande 
de  machines  electriques  et  des  algorithmes  de  controle  de  courant  a implanter,  les  differentes 
methodes  d’ implantation  utilisees  de  nos  jours.  Elle  presente  aussi  la  contribution  des  FPGA 
dans  la  commande  des  machines  electriques.  La  deuxieme  partie  de  ce  chapitre  presente  la 
methodologie  de  developpement  consideree  pour  1’ implantation  des  algorithmes  de  controle 
de  machines  electriques  sur  des  solutions  materielles  telles  que  les  FPGA.  Quant  a la 
troisieme  partie,  elle  presente  le  dispositif  experimental  mis  en  oeuvre  pour  le  controle  d’une 
machine  synchrone.  Ce  dispositif  est  base  sur  un  FPGA  a bas  cout  comme  support  pour 
1’ implantation  des  algorithmes  de  commande.  Finalement,  la  demiere  partie  de  ce  chapitre 
decrit  la  structure  generale  des  architectures  de  commande  conQues  pour  le  test  des 
algorithmes  de  controle  de  courant  d’une  machine  synchrone. 

1.2.  Implantation  des  algorithmes  de  controle  de  machines  electriques 

1.2.1.  Description  d’un  systeme  de  commande  de  machines  electriques 

Vu  la  complexite  et  la  diversity  des  systemes  de  commande  de  machines  electriques,  il  est 
difficile  de  definir  d’une  maniere  universelle  une  structure  generale  pour  de  tels  systemes. 
Cependant,  en  ayant  une  reflexion  par  rapport  aux  elements  les  plus  communement  rencontres 
dans  ces  systemes,  il  est  possible  de  definir  au  mieux  une  structure  generale  d’un  systeme  de 
commande  de  machines  electriques  comme  le  montre  la  figure  1.1. 


Fig.  1.1.  Structure  generale  de  commande  de  machines  electriques 
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La  structure  generate  de  commande  de  machines  electriques  est  essentiellement  constitute  de 
quatre  parties  : 

- Partie  Puissance : Cette  partie  elle-meme  inclue  quatre  elements.  Le  premier  etant  une 
source  electrique.  Cette  derniere  peut  etre  foumie  via  des  batteries,  des  generateurs,  un  reseau 
electrique  (monophase  ou  triphase)...  Elle  peut  aussi  contenir  des  composants 
d’ electro  technique  et  d’electronique  de  puissance  tels  que  les  transfonnateurs,  les 
autotransformateurs,  les  ponts  redresseurs  (commandes  ou  non  commandes),  les  Litres 
capacitifs...  Le  deuxieme  element  est  un  ou  plusieurs  convertisseurs  commandes.  II  s’agit  de 
dispositifs  d’electronique  de  puissance  incluant  des  interrupteurs  de  puissance  (IGBTs, 
Thyristors,...)  qui  sont  commandes  a travers  des  signaux  de  commande  a Touverture  et/ou  a 
la  fermeture.  Le  role  d’un  convertisseur  commande  est  de  convertir  Tenergie  electrique 
fournie  par  la  source  electrique  d’une  forme  a une  autre  a travers  la  commande  d’ interrupteurs 
de  puissance.  Par  exemple,  il  est  possible  de  trouver  des  convertisseurs  continu-continu  tels 
que  les  hacheurs,  des  convertisseurs  continu-altematif  tels  que  les  onduleurs,  des 
convertisseurs  alternatif-continu  tels  que  les  redresseurs  (commandes  ou  non  commandes), 
des  convertisseurs  alernatif-alternatif  tels  que  les  gradateurs...  Le  troisieme  element  est  une 
machine  electrique.  Cette  derniere  constitue  une  charge  electromecanique  qui  est  alimentee 
via  Tenergie  electrique  foumie  a la  sortie  du  convertisseur  commande.  La  machine  electrique 
permet  de  convertir  Tenergie  electrique  qu’elle  rccoit  en  une  energie  mecanique  sous  forme 
de  couple.  Plusieurs  types  de  machines  sont  utilises  dans  Tindustrie  selon  Tapplication 
consideree  et  les  performances  souhaitees.  Par  exemple,  on  y trouve  les  moteurs  pas  a pas,  les 
machines  a courant  continu,  les  machines  asynchrones,  les  machines  synchrones,  les 
machines  a reluctance  variable...  Le  quatrieme  et  dernier  element  qui  constitue  la  partie 
puissance  est  la  charge  mecanique.  Cette  derniere  utilise  Tenergie  mecanique  delivree  par  la 
machine  electrique  pour  remplir  une  fonctionnalite  donnee. 

- Partie  Interface  ( Puissance/Commande ) : Cette  partie  assure  le  traitement  electronique  des 
signaux  electriques  echanges  entre  la  partie  puissance  et  la  partie  commande.  Elle  est 
constitute  d’elements  tels  que  les  capteurs  electriques  (capteurs  de  tension,  de  courant...),  les 
capteurs  mecaniques  (couple,  vitesse,  position...),  Telectronique  de  fdtrage  des  perturbations, 
Telectronique  de  conversion  analogique  numerique  et  de  conversion  numerique  analogique, 
Telectronique  de  pilotage  des  interrupteurs  de  puissance  du  convertisseur  commande... 

- Partie  Commande : Cette  partie  assure  le  controle  de  Tetat  de  la  machine  electrique 
(controle  du  courant,  du  couple,  de  la  vitesse,  de  la  position,...).  Ce  controle  etant  assure  par 
un  algorithme  de  commande  qui  est  implante  sur  cible  analogique  ou  numerique.  Le  contenu 
algorithmique  de  la  partie  commande  depend  du  cahier  de  charge  de  Tapplication  consideree 
et  des  perfonnances  souhaitees.  La  partie  commande  acquiert  dans  un  sens  les  signaux 
electriques  generes  par  la  partie  interface  et  dans  un  autre,  elle  envoie  les  signaux  de 
commande  vers  le  convertisseur  commande. 

- Partie  Interface  {Homme/Machine)  : Cette  partie  permet  le  controle  de  Tetat  du  systeme  a 
travers  un  echange  bidirectionnel  d’infonnations  entre  le  manipulateur  et  le  systeme 
commande.  Elle  permet  dans  un  sens  d’envoyer  les  consignes  de  reference  (consignes  de 
courant,  de  couple,  de  vitesse,  de  frequence  d’echantillonnage,...)  vers  la  partie  commande  et 
de  recuperer  dans  un  autre  Tetat  devolution  des  grandeurs  de  la  machine  electrique. 
L’objectif  de  cette  partie  est  de  pouvoir  acquerir  des  infonnations  sur  T evolution  des  variables 
du  systeme  commande  et  en  meme  temps  d’assurer  un  controle  simple  et  transparent  de  Tetat 
de  la  machine  electrique. 
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1.2.2.  Presentation  des  algorithmes  de  controle  a implanter 

Selon  l’application  consideree,  plusieurs  algorithmes  de  controle  peuvent  etre  utilises  tels  que 
les  algorithmes  de  controle  de  courant,  de  couple,  de  puissance  active/reactive,  de  vitesse,  de 
position. . . La  structure  de  ces  algorithmes  de  commande  comporte  generalement  une  boucle 
interne  de  regulation  du  courant.  Cette  demiere  est  souvent  la  plus  difficile  a implanter  car 
elle  constitue  generalement  la  partie  la  plus  complexe  de  ralgorithme  de  commande.  Les 
autres  boucles  de  regulation  sont  relativement  beaucoup  plus  simples  a implanter.  C’est 
pourquoi,  dans  le  cadre  de  ce  travail,  on  s’interessera  particulierement  a 1’ implantation  des 
techniques  de  controle  de  courant  les  plus  couramment  utilisees  dans  la  commande  des 
machines  electriques. 

L’objectif  d’une  boucle  de  regulation  de  courant  est  de  maintenir  les  courants  reels  mesures 
au  niveau  des  enroulements  d’une  machine  electrique  aussi  proches  que  possible  de  leurs 
references.  Plusieurs  techniques  de  controle  du  courant,  differentes  de  conception,  sont  citees 
dans  la  bibliographie  et  sont  utilisees  pour  le  controle  du  courant  des  machines  electriques. 
Dans  ce  travail,  on  s’interessera  particulierement  aux  techniques  de  controle  du  courant  des 
machines  triphasees  alternatives.  La  plupart  de  ces  techniques  sont  basees  sur  la  commande 
d’un  onduleur  de  tension  triphase  [Kaz-02].  La  figure  1.2  presente  les  techniques  de  controle 
de  courant  les  plus  communement  rencontrees  dans  ce  cas.  Ces  differentes  techniques  sont 
etudiees  tout  au  long  de  ce  memoire. 

Convertisseur 

commande 


E 


I Signaux  de 

, , | commande  , , 

• Controle  ON/OFF 

• Controle  predictif 

• Controle  par  regulateurs  PI 

• Controle  par  mode  de  glissement 

Techniques  de  controle  du  courant 


Fig.  1.2.  Techniques  de  controle  du  courant  des  machines  electriques 

La  performance  d’une  technique  de  controle  de  courant  donnee  peut  etre  evaluee  par  rapport  a 
sa  capacite  a repondre  aux  exigences  basiques  de  controle  de  courant,  mais  aussi  aux  besoins 
specifiques  du  cahier  des  charges  de  l’application  consideree.  Les  exigences  basiques  d’un 
controle  de  courant  sont  les  suivantes  : 

• Les  courants  reels  doivent  suivre  en  amplitude  et  en  phase  les  courants  de  reference 
sur  une  large  plage  de  vitesse  de  rotation. 

• Le  controle  instantane  du  courant  doit  etre  assez  precis. 

• Robustesse  vis-a-vis  des  variations  parametriques  et  des  perturbations. 

• La  dynamique  de  reponse  doit  etre  assez  rapide. 

• La  frequence  de  commutation  des  interrupteurs  de  puissance  ne  doit  pas  depasser  une 
limite  maximale  afin  de  limiter  les  pertes  par  commutation. 

• Le  contenu  harmonique  des  courants  regules  doit  etre  assez  faible. 

• La  source  electrique  d’ alimentation  du  convertisseur  commande  doit  etre  bien  utilisee. 


Vecteur  courant 
de  reference 
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II  est  a noter  que  certaines  exigences  de  controle  sont  contradictoires.  Par  exemple,  le  fait 
d’imposer  une  grande  dynamique  de  reponse  pendant  les  regimes  transitoires  induira  une 
augmentation  du  contenu  harmonique  des  courants  en  regime  permanent. 

Par  ailleurs,  devaluation  des  perfonnances  d’une  technique  de  controle  de  courant  peut  etre 
effectuee  selon  les  criteres  de  perfonnance  suivants  : 


• La  valeur  efficace  A/v  du  vecteur  erreur  courant : 


A i 


S 


^}(ALa2  +A/Sp2)^ 
1 0 


(1.1) 


• La  frequence  de  commutation  moyenne  du  convertisseur  commande. 

• Le  Taux  de  Distorsion  Harmonique  TDH  des  courants.  Ce  dernier  est  de II n i comine 
etant  la  valeur  efficace  de  tous  les  courants  harmoniques  (excepte  le  fondamental)  en 
pourcentage  par  rapport  a la  valeur  efficace  du  courant  fondamental. 

TDH(% ) = x 1 00  (1.2) 

I Fond 

Avec  Ih  la  valeur  efficace  des  courants  hannoniques  et  IFond  la  valeur  efficace  du 
fondamental  du  courant. 

Ceci  dit,  la  capacite  d’une  technique  de  controle  de  courant  a repondre  aux  exigences 
souhaitees  ne  depend  pas  uniquement  de  la  perfonnance  de  son  contenu  algorithmique,  mais 
aussi  de  la  cible  utilisee  pour  1’ implantation  de  l’algorithme  de  commande.  L’objectif  de  cette 
these  est  de  presenter  l’importance  de  l’utilisation  des  cibles  FPGA  comine  support 
d’ implantation  des  algorithmes  de  controle  de  courant  alin  de  repondre  aux  exigences  et  aux 
performances  de  controle  souhaitees.  Les  chapitres  qui  suivent  presentent  l’apport  de 
l’utilisation  de  ces  cibles  pour  1’ implantation  des  differentes  techniques  de  controle  de  courant 
mentionnees  sur  la  figure  1.2.  Cependant,  avant  de  pouvoir  aborder  ce  type  d’ implantation,  il 
nous  a paru  necessaire  de  faire  un  premier  travail  portant  sur  les  differentes  methodes 
d’ implantation  utilisees.  Le  paragraphe  qui  suit  presente  les  avantages  et  inconvenients  des 
differentes  methodes  utilisees  de  nos  jours  pour  1’ implantation  d’algorithmes  de  commande  de 
machines  electriques  ainsi  que  la  contribution  des  FPGA  dans  ce  domaine. 

1.2.3.  Methodes  d’ implantation  des  algorithmes  de  commande  de  machines  electriques 


La  notion  d’ implantation  est  definie  comine  etant  1’ introduction  d’une  fonctionnalite  donnee 
sur  un  support  physique  [Fous-98].  Dans  le  cadre  de  commande  de  machines  electriques,  la 
fonctionnalite  a introduire  constitue  l’algorithme  de  commande,  dont  l’objectif  est  de 
controler  l’etat  devolution  de  variables  mecaniques  ou  electriques  de  la  machine  electrique 
(courant,  flux,  puissance,  couple,  vitesse...).  Quant  au  support  physique,  il  constitue  la  cible 
d’ implantation.  Cette  demiere  peut  etre  de  nature  analogique  ou  numerique.  Lorsqu’il  s’agit 
d’une  cible  de  nature  analogique,  le  controle  est  concu  via  des  circuits  analogiques.  Lorsqu’il 
s’agit  d’une  cible  de  nature  numerique,  l’algorithme  de  commande  est  discretise  et  est  realise 
via  des  solutions  numeriques. 
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Les  premiers  controles  de  machines  electriques  furent  realises  via  des  implantations  de  nature 
analogiques.  Les  principaux  avantages  des  solutions  analogiques  sont  les  suivants  : 

Realisation  de  controles  avec  une  large  bande  passante. 

Faible  cout. 

Realisation  de  controles  avec  une  haute  resolution. 

Cependant  les  implantations  de  nature  analogique  presentent  les  inconvenients  suivants  : 

Variations  des  parametres  de  controle  liees  aux  contraintes  thermiques  inherentes  du 
circuit  de  controle. 

Sensibilite  aux  perturbations. 

Grand  nombre  de  composants  (Diminution  de  fiabilite). 

Necessity  d’entretien  et  de  reajustement  regulier. 

Faible  flexibilite  de  la  modification  des  structures  de  controles. 

Avec  l’avancement  technologique,  les  implantations  de  nature  numerique  sont  devenues  les 
plus  repandues.  Les  principaux  avantages  des  solutions  numeriques  sont  les  suivants  : 

Grande  flexibilite  de  modification  des  structures  de  controle. 
hnmunite  vis-a-vis  des  perturbations. 

Pas  de  problemes  de  variations  de  parametres  de  controle. 

Ainsi,  de  nos  jours,  la  plupart  des  implantations  numeriques  d’algorithmes  de  commande  de 
machines  electriques  sont  basees  sur  des  solutions  logicielles  telles  que  les  microcontroleurs, 
les  microprocesseurs  ou  les  DSP  (. Digital  Signal  Processor ).  Cependant,  les  avantages  des 
solutions  analogiques  restent  toujours  difficiles  a atteindre  et  ces  solutions  presentent  les 
inconvenients  suivants  : 

La  presence  de  delais  de  temps  de  calcul  implique  une  degradation  de  la  bande 
passante  du  controle. 

Les  periodes  d’echantillonnage  utilisees  sont  limitees  par  les  delais  de  temps  de  calcul. 
Le  fonctionnement  discret  et  la  quantification  des  algorithmes  font  que  la  precision  et 
les  performances  de  controle  sont  degradees. 

La  compensation  des  delais  dus  au  temps  de  calcul  augmente  la  complexite  des 
algorithmes  a implanter. 


Delais  de  calcul 


Te : Periode  d’echantillonnage 


Delais  de  calcul 


Te : Periode  d’echantillonnage 


kTe 


(k+l)Te 


0 k+2)Te 

(a) 


► temps(s) 


kTe 


(k+l)Te  ( k+2)Te 

(b) 


►temps(s) 


Pig.  1.3.  Difference  de  capacite  de  calcul  entre  les  solutions  (a)  logicielles  ( b ) materielles 


Au-dela  des  solutions  logicielles  traditionnelles,  les  nouvelles  solutions  materielles  telles  que 
les  FPGA  peuvent  aussi  etre  considerees  comme  etant  des  solutions  numeriques  appropriees 
pour  F implantation  des  algorithmes  de  commande.  Par  ailleurs,  le  parallelisme  inherent  des 
composants  FPGA  ainsi  que  leurs  grandes  capacites  de  calcul  permettent  de  realiser  des 
techniques  de  controle  avec  des  delais  de  temps  d’execution  tres  petits  en  depit  de  la 


10 


Chapitre  1 


Utilisation  des  FPGA  dans  la  commande  des  machines  electriques 


complexity  des  algorithmes.  L’utilisation  des  FPGA  permet  done  de  retrouver  certaines 
performances  analogiques  en  augmentant  la  bande  passante  des  controles  et  en  affinant  leur 
resolution  temporelle. 

Dans  ce  qui  suit  est  presentee  une  breve  description  des  composants  FPGA  ainsi  que  leur 
contribution  a la  commande  des  machines  electriques. 

I.2.3.I.  Description  des  composants  FPGA 

Les  FPGA  sont  des  composants  VLSI  ( Very  Large  Scale  Integration).  Ils  sont  programmables 
par  l’utilisateur  et  essentiellement  constitues  de  trois  parties  : 

- Une  matrice  de  blocs  logiques  configurables  CLB  ( Configurable  Logic  Bloc). 

- Des  blocs  d’entree/sortie  configurables. 

- Un  reseau  d’ interconnections  programmables. 


La  figure  1.4  presente  F architecture  generique  d’un  FPGA. 


Reseau 

d ’ interconnexions 
programmables 


Fig.  1 .4.  Description  de  l 'architecture  generique  d 'un  FPGA 


II  y a plusieurs  constructeurs  de  composants  FPGA  tels  que  Actel,  Xilinx  et  Altera.  Ces 
constructeurs  utilisent  differentes  technologies  pour  la  realisation  des  FPGA.  Parmi  ces 
technologies,  celles  qui  assurent  une  reprogrammation  des  FPGA  sont  les  plus  interessantes 
etant  donne  qu’elles  permettent  une  grande  flexibility  de  conception.  Les  differentes 
technologies  reprogrammables  des  FPGA  sont  les  suivantes  : 


- La  technologie  EPROM  : Cette  technologie  utilise  des  transistors  EPROM  (Erasable 
Programmable  Read-Only  Memoiy).  Son  principal  desavantage  est  l’operation  de 
reconfiguration  qui  necessite  l’utilisation  d’une  source  ultra  violet. 


- La  technologie  EEPROM  : Cette  technologie  utilise  des  transistors  EEPROM  (Electrically 
Erasable  Programmable  Read-Only  Memoiy).  Par  rapport  a la  technologie  EPROM,  elle 
presente  l’avantage  de  pouvoir  etre  reprogrammee  electriquement. 


- La  technologie  Static  Ram  (SRAM)  : Pour  cette  technologie,  les  connexions  sont  realisees 
en  rendant  les  transistors  passants.  Cette  technologie  permet  une  reconfiguration  rapide  du 
circuit  FPGA.  Cependant,  son  principal  inconvenient  est  la  surface  necessaire  pour  la 
SRAM. 


- La  technologie  FLASH  : Cette  technologie  est  limitee  en  nombre  de  reconfigurations  et 
possede  un  temps  de  reconfiguration  plus  long  par  rapport  a la  technologie  SRAM. 
Cependant,  Favantage  de  cette  technologie  est  qu’elle  garde  sa  configuration  meme  si 
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1’ alimentation  est  enlevee.  Par  consequent,  un  FPGA  a base  de  technologie  Flash  deja 
programme  est  pret  a fonctionner  des  sa  mise  sous  tension. 


La  figure  1.5  presente  la  structure  d’une  cellule  logique  d’un  bloc  logique  configurable  CLB 
de  la  technologie  Xilinx.  Cette  structure  comporte  une  LUT  ( Look-up  Table)  de  4 bits  qui 
permet  de  realiser  n’importe  quelle  fonction  combinatoire  de  quatre  variables  logiques.  Cette 
LUT  peut  etre  aussi  configuree  coniine  etant  une  memoire  RAM  (16xl)  ou  un  registre  de 
decalage  de  taille  16  bits.  Elle  comporte  aussi  un  multiplexeur  et  une  bascule  D flip-flop  avec 
toutes  ses  entrees  de  controle  (horloge,  reset,  enable). 


y 
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Fig.  1.5.  Structure  d’une  cellule  logique 


De  nos  jours,  les  FPGA  offrent  la  possibility  d’utiliser  des  blocs  dedies  tels  que  les  memoires 
RAM,  les  multiplieurs  cables,  les  interfaces  PCI  et  les  coeurs  processeurs  [Naou-07], 
[Alt-06],  [Xil-06]  et  [Act-06]. 

La  conception  des  architectures  de  commande  s’effectue  en  utilisant  les  outils  CAO.  La  saisie 
est  effectuee  graphiquement  ou  via  un  langage  de  description  materiel  de  haut  niveau,  nomme 
egalement  langage  FIDL  (. Hardware  Description  Language).  Deux  langages  HDL  sont  les 
plus  couramment  utilises,  a savoir  le  VHDL  [Per-04]  (Very  high  speed  integrated  Hardware 
Description  Language)  et  le  Verilog  [Pal-96].  Ces  deux  langages  sont  standardises  et  offrent 
au  concepteur  differents  niveaux  de  description,  et  surtout  l’avantage  d’etre  portables  et 
compatibles  avec  toutes  les  technologies  FPGA  precedemment  introduites. 


Codage  avec  un  langage  HDL 


library  IEEE; 

use  IEEE . STDLOGICl 1 64 . ALL ; 
use  ZZZZ  . 2Z2_  LC2-I  . ill; 

use  IEEE . STDLOGICONSIGHED . ALL ; 

entity  alg  is 

Port  ( A, 3 : in  std_logic; 

F : out  std_logic) ; 

end  alg; 

arcuate oture  arch  :f  al?  is 
signal  CrDrE  : std_logic; 
begin 

C<=A  nor  3; 

E<=A  nand  C; 

E<=C  nand  3; 

F<=D  or  E; 
end  arch; 


Synthese 

► 


FPGA 


Netlist 


Placement 

& 

routage 


▼ 


Bitstream 

0011000100110000011000 

0110010010010000100010 

0111000001101000001100 

1000111000001110101010 


Generation 
du  bitstream 

◄ 


Matrice  FPGA 


Fig.  1.6.  Programmation  d’un  FPGA 
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La  figure  1 .6  resume  les  differentes  etapes  de  programmation  d’un  FPGA.  Le  synthetiseur  des 
outils  CAO  genere  dans  un  premier  temps  une  Netlist  qui  decrit  la  connectivity  de 
l’architecture.  Puis  l’outil  de  placement-routage  place  de  facon  optimale  tous  les  composants 
et  effectue  le  routage  entre  les  differentes  cellules  logiques.  Ces  deux  etapes  permettent  de 
generer  un  fichier  de  configuration  a telecharger  dans  la  memoire  de  configuration  du  FPGA. 
Ce  fichier  est  appele  bitstream.  II  peut  etre  directement  charge  sur  FPGA  a partir  d’un 
ordinateur  hote. 

I.2.3.2.  Contribution  des  FPGA  dans  la  commande  des  machines  electriques 

Les  structures  de  controle  de  machines  electriques  comportent  plusieurs  boucles  de  regulation 
imbriquees  (boucle  de  regulation  de  courant,  de  vitesse,  de  position,...).  La  boucle  qui 
consomme  le  plus  de  temps  de  calcul  est  la  boucle  interne  de  regulation  de  courant,  et 
seulement  des  ressources  de  calcul  limitees  sont  dediees  aux  boucles  externes  [Ber-03].  Pour 
ce  faire,  il  est  avantageux  d’utiliser  des  solutions  numeriques  ayant  de  grandes  capacites  de 
calcul  pour  F implantation  des  algorithmes  de  commande.  Les  solutions  numeriques  les  plus 
utilisees  pour  la  commande  des  machines  electriques  sont  les  microprocesseurs  et  les  DSP. 
Cependant,  les  exigences  de  controle  modemes  dans  le  domaine  de  commande  de  machines 
electriques  depassent  les  capacites  de  calcul  offertes  par  ces  solutions.  Et  bien  que  les 
nouveaux  multiprocesseurs  et  les  nouveaux  DSP  de  hautes  performances  peuvent  resoudre  ce 
probleme,  ils  presentent  F inconvenient  d’avoir  un  cout  eleve. 

La  migration  du  mode  de  fonctionnement  sequential  des  solutions  logicielles  au  mode  de 
fonctionnement  parallele  des  solutions  materielles  est  un  nouveau  degre  de  liberte  offert  aux 
concepteurs  qui  s’ est  avere  benefique  dans  le  domaine  de  commande  de  machines  electriques 
et  qui  a pennis  de  repondre  aux  exigences  de  controle  modernes. 

Panni  les  nouvelles  solutions  materielles,  les  composants  FPGA  ont  ete  utilises  avec  succes 
dans  differentes  applications  bees  a la  commande  de  machines  electriques.  En  effet,  ils  ont  ete 
utilises  pour  le  controle  des  convertisseurs  de  puissance  tels  que  les  onduleurs  de  tension 
triphase  [Tzo-97],  les  convertisseurs  altematif/continu  [Cas-03],  les  convertisseurs  multi 
niveaux  [Wal-03],  les  fibres  actifs  [Ala-01],...  Les  FPGA  ont  aussi  ete  utilises  pour  le 
controle  des  machines  asynchrones  [Mon-93],  [Chap-98],  [Lee-01],  [Aou-02],  [Naou-05],  des 
machines  synchrones  [Lin-07],  [Naou2-04],  [Naoul-06],  des  machins  a reluctance  variable 
[Blaa-99]... 


Ainsi,  grace  aux  caracteristiques  propres  des  FPGA,  il  est  possible  de  : 

- Ameliorer  les  performances  de  controle  : La  rapidite  de  calcul  des  FPGA  permet  une 
augmentation  de  la  bande  passante  des  boucles  de  regulation  et  une  meilleure  resolution 
temporelle. 

- Implanter  des  algorithmes  complexes  : Avec  l’avancement  technologique,  F augmentation 
d’integration  des  composants  FPGA  ne  cesse  d’augmenter.  De  nos  jours,  la  densite  des 
composants  FPGA  peut  atteindre  F equivalent  de  10  millions  de  portes  logiques  avec  des 
frequences  de  commutation  de  l’ordre  de  500  MHz.  Ceci  permet  Fimplantation  d’algorithmes 
de  controle  complexes  dans  leur  integrality  avec  un  faible  delai  de  temps  de  calcul. 

- Realiser  des  reconfigurations  dynamiques  : Le  parallelisme  inherent  des  composants  FPGA 
offre  la  possibility  de  faire  tourner  plusieurs  algorithmes  de  commande  en  parallele  et  de 
reconfigurer  entre  eux  selon  des  criteres  bien  definis.  La  reconfiguration  dynamique  entre  les 
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algorithmes  de  commande  permet  de  selectionner  les  algorithmes  appropries  selon  les  points 
de  fonctionnements.  Elle  peut  etre  utile  aussi  pour  assurer  une  continuite  de  fonctionnement 
en  cas  de  defauts  (capteurs,  interrupteurs,  ...). 

- Renforcer  la  confidentialite  : L’ architecture  de  controle  implante  sur  cible  FPGA  n’est  pas 
facilement  duplicable. 

1.3.  Methodologie  de  developpement  pour  implantation  sur  cible  FPGA 

L’ implantation  des  algorithmes  de  controle  de  machines  electriques  dans  leur  integrality  sur 
des  cibles  materielles  telles  que  les  FPGA  est  une  demarche  qui  necessite  une  parfaite 
maitrise  des  processus  de  conception  et  un  travail  specifique  d’adequation  entre  l’algorithme 
et  1’ architecture  de  commande  a integrer.  Done,  un  savoir  faire  methodologique  est  necessaire 
aux  concepteurs  utilisant  les  composants  de  type  FPGA  alin  de  satisfaire  F ensemble  des 
contraintes  inherentes  de  F implantation,  tout  en  apportant  une  flexibilite  de  developpement 
suffisante.  Par  ailleurs,  les  applications  de  commande  de  machines  electriques  sont  des 
applications  qui  decloisonnent  un  savoir  faire  dans  plusieurs  domaines.  En  effet,  cela 
necessite  du  concepteur  la  maitrise  d’un  savoir  faire  dans  les  domaines  de  la 
microelectronique,  de  Felectronique  faible  et  grande  puissance,  des  machines  electriques  et  de 
leur  commande.  Cette  difficulty  pousse  les  concepteurs  a preferer  les  implantations  standards 
des  solutions  logicielles.  Par  consequent,  Fimplantation  des  algorithmes  de  controle  sur  de 
nouvelles  solutions  materielles  tels  que  les  FPGA  doit  suivre  des  etapes  bien  determinees  afin 
de  guider  le  concepteur  et  faciliter  le  processus  de  conception. 

Plusieurs  methodologies  de  developpement  pour  la  conception  d’ architectures  materielles  sont 
citees  en  bibliographie  [Char-02],  [Mon-07],  [Chap-04],  [Ries-98],  [Cir-05],  [Keb-01].  Elies 
ont  toutes  ete  concucs  en  ayant  comine  objectif  le  developpement  d’ architectures  generiques 
et  reutilisables  afin  de  pouvoir  les  reutiliser  dans  differentes  applications.  La  notion  de 
reutilisabilite  est  toujours  de  premiere  importance  etant  donne  qu’elle  permet  de  creer  une 
bibliotheque  de  modules  reutilisables  appeles  aussi  fonctions  IP  ( Intellectuel  Property).  La 
specificity  de  la  methodologie  de  developpement  utilisee  dans  ce  travail  est  qu’elle  est  facile  a 
apprehender  par  l’ingenieur  electrotechnicien  sans  qu’il  soit  expert  en  microelectronique.  Les 
etapes  de  developpement  de  F architecture  a implanter  sont  principalement  effectuees  via  le 
logiciel  Matlab-Simulink  ainsi  que  les  outils  CAO  des  solutions  materielles.  Les  differentes 
etapes  de  la  methodologie  de  developpement  consideree  sont  detaillees  dans  les  paragraphes 
qui  suivent. 

1.3.1.  Partitionnement  modulaire  de  Falgorithme  de  commande 

Cette  etape  est  specialement  importante  lorsque  les  algorithmes  a implanter  sont  de  nature 
complexe.  En  effet,  Fobjectif  de  cette  etape  est  de  decomposer  Falgorithme  de  commande  a 
implanter  en  plusieurs  " sous-algorithmes"  appeles  modules  ayant  des  fonctions  bien  definies. 
Ceci  permet,  d’une  part  de  faciliter  les  conceptions  a realiser,  et  d’ autre  part  de  minimiser  le 
temps  de  developpement.  Cependant,  le  partitionnement  modulaire  d’un  algorithme  de 
commande  necessite  une  certaine  reflexion  de  la  part  du  concepteur.  Ce  dernier  doit 
partitionner  Falgorithme  de  maniere  fonctionnelle,  et  ce  en  identifiant  des  modules  qui  soient 
independants  et  reutilisables  tels  que  les  regulateurs,  les  fonctions  de  modulation,  les 
estimateurs,  les  operateurs  vectoriels...  Ainsi,  le  concepteur  doit  extraire  un  maximum  de 
modules  reutilisables  en  vue  de  rendre  possible  leur  reutilisation  comine  des  elements  d’une 
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bibliotheque  specifique.  En  meme  temps,  l’extraction  des  modules  doit  etre  effectuee  de 
maniere  hierarchique  afin  d’etre  adaptee  a la  complexity  de  la  conception. 

A la  fin  de  cette  etape,  plusieurs  modules  reutilisables,  avec  differents  niveaux  hierarchiques 
sont  extraits  afin  d’etre  ajoutes  (a  la  fin  de  leur  conception)  a une  bibliotheque  specifique 
dediee  a la  commande  de  machines  electriques  comine  le  montre  la  figure  1.7.  Trois  niveaux 
hierarchiques  sont  suffisants  pour  caracteriser  dans  son  integrality  la  bibliotheque  de  modules 
dedies  a la  commande  de  machines  electriques.  Le  premier  niveau  hierarchique  inclut  les 
operateurs  de  " grain  fin”  tels  que  les  registres,  les  multiplexeurs,  les  additionneurs,  les 
multiplieurs...  Ensuite,  le  deuxieme  niveau  hierarchique  comporte  les  modules  des  fonctions 
les  plus  communement  rencontrees  dans  la  commande  des  machines  electriques  tels  que  les 
regulateurs  PI,  les  techniques  de  modulation  de  largeur  d’ impulsion  (MLI),  les 
transformations  de  coordonnees...  Les  modules  du  deuxieme  niveau  hierarchique  sont 
construits  en  utilisant  les  modules  du  premier  niveau  hierarchique.  Finalement,  les 
algorithmes  de  controle  constituent  les  modules  du  troisieme  niveau  hierarchique  de  la 
bibliotheque.  Ces  modules  d’algorithmes  de  controle  sont  construits  en  utilisant  des  modules 
du  premier  et  deuxieme  niveau  hierarchique  de  la  bibliotheque. 


Controles  de  courant,  de  couple,  de 
vitesse,  de  position. . . . 

Algorithmes  de  controle 


Niveau  3 


PI,  PID,  Correcteur  a 
hysteresis... 

PWM,  SVM... 

Regulation 

Modulation 

PLL,  estimateur  couple, 

Clarke,  Clarke  inverse, 

estimateur  flux. . . 

Park,  Park  inverse... 

Estimation 

Operateurs  vectoriels 

Niveau  2 


Registres,  multiplexeurs, 
demultiplexeurs. . . 

Additionneur,  multiplieur, 
sinus-cosinus,  cordic. . . 

Operateurs  basiques 

Operateurs  arithmetiques 

Niveau  1 


Fig.  1.7.  Bibliotheque  specifique  de  modules  reutilisables  pour  la  commande  de  machines  electriques 

1.3.2.  Etape  de  simulation 

La  procedure  de  simulation  est  effectuee  en  utilisant  le  logiciel  Matlab-Simulink.  L’objectif 
de  cette  etape  est  de  : 

- Verifier  la  fonctionnalite  de  l’algorithme  de  controle  lorsqu’il  est  insere  dans  l’application 
consideree. 

- Determiner  une  periode  d’echantillonnage  et  un  format  a virgule  fixe  qui  permettent 
d’atteindre  les  performances  de  controle  souhaitees. 

La  verification  de  la  fonctionnalite  de  l’algorithme  est  effectuee  a travers  le  developpement 
d’un  modele  fonctionnel  en  utilisant  les  blocs  en  temps  continu  de  Matlab-Simulink. 
L’algorithme  de  commande  est  par  la  suite  discretise  et  normalise.  La  quantification  de 
l’algorithme  de  commande  discretise  et  normalise  est  alors  effectuee  en  etudiant  1’ influence 
de  la  periode  d’echantillonnage  et  celle  du  format  a virgule  fixe  sur  les  performances  de 
controle.  Plusieurs  methodes  analytiques  sont  citees  en  bibliographic  portant  sur  la 
determination  du  format  et  de  la  periode  d’echantillonnage  [Men-01],  [Char-06].  Dans  le 
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cadre  de  ce  travail,  et  pour  des  raisons  de  simplicity,  1’ operation  de  quantification  est 
effectuee  uniquement  par  simulation  a travers  le  developpement  d’un  modele  de  specification 
a virgule  fixe  de  l’algorithme  de  commande  discretise  et  normalise.  Ce  modele  est  developpe 
en  utilisant  la  toolbox  "fixed point"  de  Matlab-Simulink.  Ce  choix  est  du  au  fait  que  la  densite 
des  composants  FPGA  ne  cesse  d’augmenter  avec  l’avancement  technologique  et  que  les 
procedures  d’ optimisation  de  ressources  qui  seront  presentees  par  la  suite  sont  suffisantes 
pour  satisfaire  les  contraintes  materielles  de  la  cible  FPGA.  En  effet,  de  nos  jours  meme  des 
algorithmes  de  controle  complexes  peuvent  etre  implantes  integralement  sur  des  cibles  FPGA 
de  faible  cout,  meme  si  le  format  a virgule  fixe  choisi  est  eleve,  voire  surdimensionne  pour 
l’application  visee. 

Une  fois  le  developpement  du  modele  de  specification  discret  et  a virgule  fixe  acheve,  un 
GFD  ( Graphe  de  Plot  de  Donnees)  est  defini  pour  chaque  sous  algorithme  des  differents 
modules  de  deuxieme  niveau  hierarchique  extraits  lors  de  l’etape  de  partitionnement 
modulaire.  Un  algorithme  donne  peut  etre  decrit  de  differentes  manieres.  Le  GFD  constitue 
une  description  graphique  de  l’algorithme,  ou  ce  dernier  est  decompose  en  plusieurs 
operations  elementaires  implantables  telles  que  F addition,  la  soustraction,  la  multiplication,  le 
retard,  la  comparaison,  les  fonctions  trigonometriques...  Le  GFD  mentionne  aussi  le  format  a 
virgule  fixe  utilise.  Les  differents  formats  a virgule  fixe  ainsi  que  leurs  interpretations  sont 
detailles  en  annexe  H. 

Par  exemple,  la  figure  1.9. a presente  le  GFD  de  la  transformation  de  Clarke  definie  en 
annexe  A.  L’equation  correspondant  a cette  transfonnation  est  donnee  par  la  relation  (1.3). 
Sur  la  figure  1.9. a,  le  format  a virgule  fixe  utilise  pour  le  GFD  de  la  transformation  de  Clarke 
est  s[n/Qm\.  Ce  format  indique  que  les  donnees  sont  signees,  que  le  nombre  de  bits  total  est 
egal  a n et  que  le  nombre  de  bits  utilises  pour  coder  la  partie  fractionnaire  est  egal  a m.  Si  les 
donnees  traitees  sont  non  signees,  une  notation  u\n/Qm\  est  utilisee  (voir  annexe  H). 


Ua[k]  = Xl[k] 

[Xp  [k]  = AtX,  [k]  + A2X2  [k] 


Avec  Ai=l/sj3  et  d2=2/V3. 

La  figure  1.9. a montre  que  deux  types  d’operateurs  sont  necessaires  pour  le  calcul  deXp[k],  a 
savoir  les  operateurs  de  multiplication  et  d’ addition.  Cette  figure  montre  egalement  que,  pour 
calculer  la  composante  X$[k\,  les  deux  operations  de  multiplication  peuvent  etre  effectuees  en 
parallele  durant  une  meme  sequence  de  calcul.  Cependant,  l’operation  d’addition  ne  peut  etre 
executee  que  durant  une  deuxieme  sequence  de  calcul  qui  s’effectue  apres  la  premiere,  etant 
donne  que  cette  operation  a besoin  des  resultats  des  deux  operations  de  multiplication  qui  la 
precedent.  Par  la  suite,  le  GFD  montre  clairement  la  dependance  des  donnees  et  le 
parallelisme  inherent  de  l’algorithme  considere.  II  donne  aussi  une  idee  sur  le  sequencement 
qui  doit  etre  mis  en  oeuvre  lors  de  l’elaboration  de  l’architecture. 

La  figure  1.8  resume  les  differentes  etapes  mentionnees  jusqu’ici.  II  est  a noter  que  jusqu’a  ce 
niveau  de  conception,  il  n’y  a pas  eu  de  choix  par  rapport  a la  cible  numerique  choisie.  Ces 
differentes  etapes  de  conception  peuvent  etre  appliquees  aussi  bien  pour  des  solutions 
numeriques  materielles  que  logicielles. 
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1.3.3.  Optimisation  des  ressources  consommees 

L’etape  d’optimisation  des  ressources  materielles  est  assuree  par  la  methodologie  A 
{Adequation  Algorithme  Architecture)  proposee  par  [Gran-99].  En  effet,  lors  de  la 
decomposition  d’un  algorithme  en  operations  elementaires,  il  y a souvent  des  repetitions 
d’operations  identiques,  mais  operant  sur  des  donnees  differentes.  L’objectif  de  la 
methodologie  A3  est  de  remplacer  une  operation  repetee  n fois  par  m exemplaires  de  cette 
meme  operation  ( m<n ),  avec  m fixe  egal  a un  la  plupart  du  temps.  Generalement,  les 
operateurs  auxquels  est  applique  le  processus  de  factorisation  sont  ceux  qui  sont  les  plus 
gourmands  en  termes  de  consommation  de  ressources  materielles.  Ainsi,  la  methodologie  A 
permet  une  factorisation  du  GFD  pour  generer  un  nouveau  graphe  appele  GFDF  {Graphe  de 

"5 

Flots  de  Donnees  Factorise).  Pour  la  construction  d’un  GFDF  a travers  la  methodologie  A , 
des  sommets  speciaux  (D  : Diffusion,  F : Fork,  J : Join  et  / : Iterate)  sont  utilises  afin  de 
delimiter  les  frontieres  de  factorisation  [Gran-99].  Par  exemple,  la  figure  1.9.b  presente  le 
GFDF  de  la  transformation  de  Clarke,  ou  le  processus  de  factorisation  est  applique  a 
l’operateur  de  multiplication.  Cependant,  la  factorisation  d’un  operateur  repetitif  engendrera 
une  execution  sequentielle  d’une  meme  operation  et  done  une  augmentation  du  temps  de 
calcul.  C’est  pourquoi,  si  1’ implantation  directe  d’un  algorithme  factorise  ne  satisfait  pas  les 
contraintes  de  temps  de  calcul,  il  faut  alors  defactoriser  le  GFDF  afin  d’obtenir  une 
implantation  plus  parallele  procurant  de  meilleures  performances  en  termes  de  temps  de 
calcul,  et  ce  au  prix  de  ressources  supplementaires  puisqu’il  y aura  utilisation  de  plus 
d’operateurs.  Pour  1’ implantation  d’algorithmes  de  commande  de  machines  electriques,  les 
contraintes  temporelles  sont  generalement  satisfaites.  En  effet,  les  FPGA  sont  des  composants 
tres  rapides  et  permettent  un  temps  de  calcul  de  l’ordre  de  la  microseconde  pour  des 
algorithmes  tres  complexes,  alors  que  la  periode  d’echantillonnage  des  algorithmes  dedies  a la 
commande  des  machines  electriques  est  generalement  de  l’ordre  de  dizaines  de 
microsecondes  (pour  la  limitation  des  pertes  par  commutation  des  convertisseur).  La 
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frequence  d’echantillonnage  doit  done  etre  limitee  afin  de  limiter  les  pertes  par 
consommation.  Dans  ce  cas,  la  priorite  est  donnee  en  premier  lieu  a 1’ optimisation  de  la 
consommation  de  ressources. 


Fig.  1.9.  Graphes  de  I’algorithme  de  la  transformation  de  Clarke  (a)  GFD  ( b ) GFDF 


1.3.4.  Conception  modulaire  de  l’architecture  de  commande 

Pour  la  conception  de  l’architecture  de  commande  a implanter,  un  chemin  de  donnees  et  une 
unite  de  controle  sont  definis  pour  chaque  module  comme  le  montre  la  figure  1.10.  Le  chemin 
de  donnees  est  essentiellement  constitue  d’operateurs  et  de  registres.  Les  registres  permettent 
d’assurer  la  technique  Pipeline  qui  consiste  a decomposer  l’execution  d’un  algorithme  en 
plusieurs  sequences  selon  la  dependance  des  donnees.  La  communication  entre  les  registres  et 
les  operateurs  peut  etre  realisee  a travers  des  bus  de  donnees,  des  multiplexeurs  et  des 
demultiplexeurs.  Quant  a l’unite  de  controle,  son  role  est  d’assurer  le  cheminement  des 
donnees  selon  des  sequences  bien  determinees  a l’interieur  du  chemin  des  donnees.  L’unite  de 
controle  n’est  autre  qu’une  machine  d’etats  finis  (FSM  : Finate  State  Machine). 

Le  chemin  de  donnees  constitue  une  traduction  quasi-fidele  du  graphe  final  choisi  lors  de 
l’etape  precedente.  II  est  obtenu  en  re  mp  lac  ant  les  arcs  de  liaison  entre  deux  operateurs  du 
graphe  final  par  des  bus  de  donnees  et  les  frontieres  de  factorisation  par  des  multiplexeurs, 
des  demultiplexeurs  et  des  registres.  Le  transfert  de  donnees  est  assure  par  l’unite  de  controle 
associee  au  chemin  de  donnees.  L’association  d’un  chemin  de  donnees  a son  unite  de  controle 
constitue  l’architecture  du  module  considere.  Par  exemple,  les  figures  1.10. a et  l.lO.b 
presentent  deux  architectures  differentes  du  module  de  la  transformation  de  Clarke.  Ces  deux 
architectures  correspondent  respectivement  aux  GFD  et  GFDF  donnes  par  la  figure  1.9.  II  est 
a noter  que  dans  ces  architectures,  les  chemins  de  donnees  sont  quasiment  des  copies  des 
graphes  correspondants  et  que  la  latence  (nombre  de  coups  d’horloge  necessaire  pour  que  la 
machine  d’etats  de  l’unite  de  controle  effectue  un  cycle  complet)  augmente  lorsque 
l’architecture  est  factorisee. 


Fig.  1.10.  Architectures  des  modules  de  la  transformation  de  Clarke  ohtenues  a partir  du 

(a)  GFD  ( b ) GFDF 
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Fig.  1.11.  (a)  Structure  generate  de  l ’architecture  d ’un  module  ( b ) Diagramme  temporel 

correspondant 


L’ architecture  de  chaque  module  developpe  est  caracterisee  par  le  format  de  ses 
entrees/sorties,  son  degre  de  reutilisabilite,  sa  latence  et  son  protocole  de  communication. 
Toutes  ces  specifications  sont  mentionnees  dans  une  documentation  propre  a chaque  module 
con?u.  La  figure  1.11. a presente  la  structure  generale  de  1’ architecture  d’un  module 
reutilisable  du  deuxieme  niveau  hierarchique.  Le  chemin  de  donnees  est  construit  a partir 
d’ operateurs  elementaires  du  premier  niveau  hierarchique  et  le  transfert  de  donnees  entre  ces 
operateurs  est  assure  par  l’unite  de  controle  synchroniser  a un  signal  d’horloge  Clk.  L’unite 
de  controle  de  chaque  module  est  activee  par  une  impulsion  d’un  signal  Start.  Ensuite,  quand 
le  calcul  des  donnees  de  sortie  est  acheve,  une  impulsion  d’un  signal  Fin  indique  que  les 
donnees  de  sortie  sont  pretes.  Un  tel  mode  de  fonctionnement  rend  facile  le  controle  de 
chaque  module  congu  via  les  signaux  Start  et  Fin  et  facilite  son  integration  a l’interieur  d’une 
architecture  de  niveau  hierarchique  plus  eleve. 


Quant  a 1’ architecture  de  l’algorithme  de  commande  du  troisieme  niveau  hierarchique,  elle  est 
developpee  en  utilisant  les  architectures  des  modules  du  premier  et  deuxieme  niveau 
hierarchique.  A ce  stade,  les  architectures  des  modules  du  deuxieme  niveau  hierarchique 
peuvent  etre  considerees  comme  etant  des  operateurs  de  " grain  epais”.  Un  processus  de 
factorisation  A3  peut  egalement  etre  applique  de  nouveau  a ces  operateurs  de  "grain  epais". 
Par  exemple,  si  l’algorithme  de  commande  inclut  l’utilisation  de  deux  regulateurs  PI,  le 
concepteur  peut  choisir  d’utiliser  un  seul  PI  factorise  au  lieu  de  deux. 


Fig.  1.12.  Architecture  d’un  module  du  troisieme  niveau  hierarchique  de  la  bibliotheque 


Les  architectures  des  modules  du  second  niveau  hierarchique  sont  simples  a controler  grace 
aux  signaux  Start  et  Fin.  La  coordination  entre  ces  modules  est  assuree  par  une  unite  de 
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controle  de  l’algorithme  de  commande  complet  qui  active  les  unites  de  controle  locales  des 
modules  du  second  niveau  hierarchique  a des  instants  bien  determines  comme  le  montre  la 
figure  1.12.  L’unite  de  controle  de  l’algorithme  de  commande  est  elle-meme  activee  par  une 
impulsion  active  d’un  signal  Start  et  genere  une  impulsion  active  d’un  signal  Fin  une  fois  le 
calcul  correspondant  acheve.  Avec  une  telle  structure,  1’ architecture  de  l’algorithme  de 
commande  est  facilement  activee  en  generant  une  impulsion  du  signal  Start  et  la  frequence  de 
fonctionnement  de  l’algorithme  de  commande  est  imposee  par  la  frequence  de  l’impulsion  du 
signal  Start.  L’ architecture  de  chaque  module  pour  les  differents  niveaux  hierarchiques  est 
codee  en  utilisant  un  langage  de  description  materielle  tel  que  le  VHDL. 

1.3.5.  Validation  de  l’architecture  de  commande 

La  premiere  etape  de  validation  de  l’architecture  concuc  est  effectuee  a travers  une  procedure 
de  co-simulation  entre  les  simulateurs  des  outils  CAO  associes  aux  FPGA  et  le  logiciel 
Matlab-Simulink.  Cette  etape  permet  de  verifier  la  fonctionnalite  de  l’architecture  congue 
codee  avec  un  langage  de  description  materielle. 

A ce  stade,  l’architecture  est  prete  a etre  testee  dans  son  environnement  experimental, 
neanmoins,  il  est  encore  possible  de  pousser  la  verification  de  la  fonctionnalite  de 
l’architecture  a travers  la  procedure  " Hardware  in  the  loop".  Cette  procedure  est  une  seconde 
etape  de  validation.  Elle  constitue  un  outil  puissant  pour  la  validation  de  l’architecture 
implantee.  Elle  consiste  en  l’implantation  d’une  architecture  test  sur  cible  FPGA.  Cette 
architecture  est  partitionnee  en  trois  modules  differents  : Le  premier  assure  la  generation  des 
"stimulis"  des  donnees  d’entree  de  l’architecture  a tester.  Ces  "stimulis"  sont  les  donnees 
d’entrees  de  l’algorithme  de  commande  a tester  et  sont  constitues  de  points  recueillis  a partir 
d’une  simulation  du  modele  fonctionnel.  Le  deuxieme  module  constitue  l’architecture  a tester 
et  le  troisieme  est  une  interface  de  communication  entre  la  cible  FPGA  et  un  ordinateur  hote. 
Cette  interface  permet  dans  un  sens  d’envoyer  des  references  de  l’ordinateur  hote  vers  la  cible 
FPGA,  et  dans  un  autre  de  recuperer  les  donnees  calculees  par  l’architecture  a tester  et  de  les 
envoyer  vers  l’ordinateur  hote.  L’architecture  test  est  activee  dans  un  premier  temps  par  un 
signal  de  controle  envoye  a partir  de  l’ordinateur  hote  vers  FPGA.  Ensuite  les  donnees  de 
sortie  de  l’architecture  a tester  sont  envoyees  a chaque  periode  d’echantillonnage  vers 
l’ordinateur  hote.  Les  donnees  recueillies  sur  l’ordinateur  hote  sont  comparees  dans 
1’ environnement  graphique  de  Matlab  aux  resultats  de  simulation  du  modele  fonctionnel. 

La  demiere  etape  de  validation  consiste  a tester  l’algorithme  de  controle  implante  dans  son 
environnement  experimental  et  a verifier  que  les  resultats  experimentaux  obtenus  repondent 
aux  performances  souhaitees  lors  de  la  phase  de  conception  de  l’architecture  de  controle. 


Fig.  1.13.  Procedure  “Hardware  in  the  loop  ” 
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1.4.  Description  du  dispositif  experimental 

Les  figures  1.14  et  1.15  presentent  le  dispositif  experimental  a base  de  FPGA  mis  en  oeuvre 
pour  le  developpement  d’un  banc  d’essais  dedie  a la  commande  d’une  machine  synchrone  a 
rotor  bobine.  Ce  banc  permet  de  developper  et  de  tester  une  multitude  d’algorithmes  de 
commande,  notamment  les  differentes  techniques  de  controle  de  courant  d’une  machine 
synchrone  citees  dans  le  paragraphe  1.2.2.  II  est  a noter  qu’avec  de  simples  modifications,  il 
est  aussi  possible  d’utiliser  ce  banc  pour  la  commande  d’autres  machines  electriques  telles 
que  la  machine  a courant  continu  ou  la  machine  asynchrone. 


Fig.  1.14.  Dispositif  experimental  du  banc  d ’essais 
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Fig.  1.15.  Dispositif  experimental  du  banc  d ’essais 
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En  se  referant  a la  structure  generale  de  commande  de  machines  electriques  mentionnee  dans 
le  paragraphe  1.2.1,  le  dispositif  experimental  du  banc  d’essais  realise  peut  etre  decompose  en 
plusieurs  parties  coniine  le  montre  la  figure  1.14.  La  description  de  ces  differentes  parties  est 
maintenant  presentee. 

1.4.1.  Partie  puissance 

1.4.1. 1.  Source  electrique 

La  source  electrique  pennet  de  generer  deux  tensions  continues  a partir  de  deux  sources  de 
tension  alternatives.  La  premiere  source  alternative  est  un  reseau  monophase  altematif 
(230V/50Hz)  alors  que  la  deuxieme  un  reseau  triphase  alternatif  (400V/50Hz).  La  generation 
de  chaque  tension  continue  est  effectuee  en  utilisant  un  autotransformateur  (monophase  et 
triphase),  un  pont  redresseur  (monophase  et  triphase)  et  un  etage  de  filtrage  comportant  deux 
capacites  (2200pF/400V)  mises  en  serie  (ces  deux  capacites  sont  equivalentes  a une  capacite 
(1 100pF/800V)).  La  presence  des  autotransfonnateurs  en  amont  pennet  de  generer  deux 
sources  de  tension  continues  reglables  selon  le  rapport  de  transfonnation  des 
autotransfonnateurs . 

1.4.1.2.  Convertisseur  commande 

Cette  partie  est  essentiellement  composee  de  deux  dispositifs  d’electronique  de  puissance  : Un 
onduleur  de  tension  triphase  et  un  hacheur  serie.  L’onduleur  de  tension  triphase  est  un 
convertisseur  continu-altematif  dont  le  principe  de  fonctionnement  est  detaille  en  annexe  B. 
L’onduleur  de  tension  alimente  les  phases  statoriques  de  la  machine  synchrone.  Quant  au 
hacheur  serie,  c’est  un  convertisseur  continu-continu.  II  pennet  de  generer  a partir  d’une 
tension  continue  fixe  une  tension  continue  reglable,  ou  plus  exactement  une  tension  toujours 
de  meme  signe,  mais  de  valeur  moyenne  reglable.  La  sortie  du  hacheur  serie  alimente 
l’inducteur  de  la  machine  synchrone.  Le  principe  de  fonctionnement  d’un  hacheur  serie  est 
detaille  en  annexe  C. 

1.4.1.3.  Machine  electrique 

La  machine  electrique  du  banc  d’essais  est  une  machine  synchrone  a rotor  bobine.  C’est  une 
machine  a poles  saillants  et  sans  amortisseurs.  Ses  phases  statoriques  sont  couplees  en  etoile 
et  sont  reliees  aux  milieux  des  bras  de  l’onduleur  de  tension.  L’inducteur  de  la  machine 
synchrone  constitue  la  charge  monophasee  alimentee  par  le  hacheur  serie.  La  commande  du 
hacheur  serie  dans  ce  cas  pennet  de  reguler  le  courant  d’excitation  de  l’inducteur  de  la 
machine  synchrone.  Le  modele  de  la  machine  synchrone  est  presente  en  annexe  A et 
1’ identification  de  ses  parametres  est  presentee  en  annexe  D. 

1.4.1.4.  Charge  mecanique 

La  charge  mecanique  est  constitute  d’un  frein  a poudre  commande.  Ce  dernier  pennet  de 
generer  un  couple  resistant  dans  les  deux  sens  de  rotation  de  la  machine  synchrone.  II  pennet 
egalement  de  lire  la  valeur  du  couple  resistant  applique  ainsi  que  la  vitesse  de  rotation  de  la 
machine  synchrone. 
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1.4.2.  Partie  commande 


Le  support  materiel  utilise  pour  1’ implantation  des  algorithmes  de  commande  est  une  solution 
materielle  basee  sur  la  carte  FPGA  Spartan  3 XCS400-PQ208  de  la  firme  Xilinx.  Cette  carte 
FPGA  contient  400.000  portes  logiques  et  inclut  un  oscillateur  interne  qui  delivre  une  horloge 
de  frequence  50  MHz.  L’ architecture  generique  du  FPGA  de  cette  carte  est  composee  d’une 
matrice  de  5376  slices  liees  entre  elles  par  des  connexions  programmables.  II  est  a noter 
qu’une  slice  est  un  bloc  logique  configurable  qui  contient  deux  cellules  logiques  du  type  de 
celle  presentee  par  la  figure  1.5.  Le  FPGA  de  la  carte  Spartan  3 inclut  aussi  16  multiplieurs 
cables  [18><18],  des  blocs  de  memoires  RAM  internes  de  taille  18Kb  et  141  entrees/sorties. 
Cette  carte  permet  aussi  une  communication  avec  des  dispositifs  externes  via  une  liaison  serie 
RS232  ou  par  port  USB.  Les  entrees/sorties  de  cette  carte  possedent  un  niveau  logique 
0-3. 3 V.  La  figure  1.16  presente  les  differents  constituants  de  la  carte  Spartan  3. 


Memoire  Flash  FPGAXC3S400 


Alimentation  5V 


Connecteurs  des 
entrees  /sorties 


Bouton  de 
reconfiguration 


USB 


Boutons  poussoirs 


RS232 


Switches 


Fig.  1.16.  La  carte  FPGA  Spartan  3 XC3S400-PQ208 


1.4.3.  Partie  interface  Puissance/Commande 

Cette  partie  assure  l’echange  de  signaux  electriques  entre  la  partie  puissance  et  la  partie 
commande.  Cet  echange  est  effectue  dans  les  deux  sens  : Dans  le  premier,  des  informations 
utiles  a la  partie  commande  sont  acquises.  Dans  le  deuxieme,  les  signaux  de  commande 
calcules  dans  la  partie  commande  sont  amplifies  et  envoyes  vers  le  convertisseur  commande. 
Ainsi,  l’interface  Puissance/Commande  peut  etre  repartie  en  deux  parties  : partie  acquisition 
et  partie  traitement  des  signaux  de  commande. 

I.4.3.I.  Partie  acquisition 

Cette  partie  permet  d’acquerir  des  informations  a partir  de  la  partie  puissance,  de  les  traiter  et 
de  les  envoyer  vers  la  partie  commande  numerique.  Les  donnees  acquises  a partir  de  la  partie 
puissance  sont  la  position  angulaire  du  rotor  de  la  machine  synchrone,  la  tension  du  bus 
continu  E a F entree  de  l’onduleur  de  tension  triphase,  le  courant  d’excitation  /„/  de  l’inducteur 
de  la  machine  synchrone  et  les  courants  statoriques  is\  et  4 1 de  la  machine  synchrone. 
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1.4. 3. 1.1.  Acquisition  de  la  position  du  rotor  de  la  machine  synchrone 

L’acquisition  de  position  est  assuree  par  un  codeur  absolu  de  resolution  10  bits.  Le  codeur  est 
alimente  par  une  tension  continue  15V.  Les  10  bits  de  sortie  du  codeur  possedent  un  niveau 
logique  0-15V.  Pour  ce  faire,  une  carte  interface  codeur  (IC)  (voir  figure  1.14)  comportant  des 
buffers  dont  le  niveau  de  tension  de  sortie  est  fixe  a 3.3V  est  ajoutee  a la  sortie  du  codeur. 
Ceci  permet  d’ adapter  le  niveau  de  tension  logique  de  chaque  bit  genere  par  le  codeur  absolu 
au  niveau  logique  de  la  carte  FPGA. 

1.4. 3. 1.2.  Carte  d’ acquisition  des  courants  et  de  la  tension  du  bus  continu  (CA) 

La  carte  d’ acquisition  est  destinee  a assurer  l’acquisition  de  trois  courants  et  d’une  tension 
continue.  Elle  est  basee  sur  la  carte  ARCTU3I  dont  le  principe  de  fonctionnement  est  detaille 
en  annexe  E.  Cette  carte  permet  de  generer  des  images  analogiques  significatives  des  courants 
de  la  machine  synchrone  ainsi  que  de  la  tension  du  bus  continu  a 1’ entree  de  l’onduleur  de 
tension  triphase.  La  carte  d’ acquisition  developpee  est  associee  a des  capteurs  LEM  de 
courant.  Le  calibre  des  images  analogiques  des  courants  est  de  ±2.5  V pour  une  amplitude  de 
courant  egale  a ±10  A.  Le  calibrage  de  l’image  de  la  tension  du  bus  continu  est  effectue  de 
telle  sorte  que  la  carte  d’acquisition  genere  une  tension  continue  egale  a IV  pour  une  tension 
du  bus  continu  E egale  a 100V. 

1.4. 3. 1.3.  Carte  de  conversion  analogique  numerique  (A/N) 

La  carte  de  conversion  analogique  numerique  (A/N)  (voir  figure  1.14)  assure  la  conversion 
analogique  numerique  des  tensions  analogiques  delivrees  par  la  carte  d’acquisition  (CA).  Elle 
est  basee  sur  le  convertisseur  AD9221  caracterise  par  une  resolution  de  12  bits  et  un  temps  de 
conversion  analogique  numerique  minimal  de  2.4  ps.  Le  principe  de  fonctionnement  detaille 
des  montages  de  conversion  analogique  numerique  est  presente  en  annexe  E. 

I.4.3.2.  Partie  traitement  des  signaux  de  commande 


Les  signaux  de  commande  delivres  par  la  carte  FPGA  sont  de  niveau  logique  0-3. 3 V.  La 
commande  des  interrupteurs  du  convertisseur  commande  necessite  des  signaux  de  commande 
de  niveau  logique  0-15V.  Pour  ce  faire,  une  carte  d’ amplification  a done  ete  ajoutee  afin 
d’assurer  l’adaptation  du  niveau  de  tension  des  signaux  de  commande.  Des  signaux  d’erreurs 
generes  par  l’onduleur  de  tension  en  cas  de  defaut  ont  ete  aussi  explodes  dans  le 
developpement  de  cette  carte  afin  d’annuler  les  signaux  de  commande  si  un  defaut  est  detecte. 
La  figure  1.17  resume  le  principe  de  la  carte  d’ amplification.  Le  montage  de  cette  carte  ainsi 
que  son  principe  de  fonctionnement  detaille  sont  egalement  presentes  en  annexe  E. 


Signaux  de  commande  (0-3. 3 V) 
(Carte  FPGA) 


Signaux  de  commande  (0-15V) 
(Convertisseur  commande) 

Signaux  d’erreurs  (0-15V) 


Fig.  1.17.  Amplification  des  signaux  de  commande 


1.4.4.  Partie  interface  Homme/Machine 


L’ interface  homme  machine  assure  la  communication  entre  le  manipulateur  et  le  systeme 
commande.  Pour  ce  faire,  un  ordinateur  hote  permet  dans  un  sens  d’envoyer  vers  la  carte 
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FPGA  les  consignes  de  reference  et  dans  un  autre  d’acquerir  les  variables  traitees  dans 
l’algorithme  de  commande.  Cette  communication  entre  l’ordinateur  et  la  carte  FPGA  est 
assuree  par  une  liaison  serie  duplexe.  Le  protocole  de  communication  sur  FPGA  est  gere  par 
une  interface  serie  UART.  Le  principe  de  fonctionnement  de  cette  interface  est  detaille  en 
annexe  F.  Le  protocole  de  communication  qui  gere  la  communication  serie  sur  l’ordinateur 
hote  est  un  programme  developpe  sur  Matlab  et  est  active  par  une  interface  graphique  de 
Matlab.  La  figure  1.18  presente  deux  ecrans  types  de  cette  interface  graphique,  interfaces  qui 
correspondent  a l’envoi  des  consignes  de  reference  vers  le  FPGA. 

L’interface  homme  machine  comporte  aussi  deux  cartes  identiques  de  conversion  numerique 
analogique  (N/A).  Chaque  carte  est  basee  sur  le  convertisseur  numerique  analogique  AD9760 
de  resolution  10  bits  et  de  vitesse  de  conversion  125  MSPS.  Le  principe  de  fonctionnement  de 
la  carte  de  conversion  numerique  analogique  est  detaille  en  annexe  E. 


Consignes 

Fig.  1.18.  Interfaces  graphiques  pour  l ’envoi 

1.5.  Architecture  de  commande 

La  figure  1.20  presente  la  structure  generale  des  architectures  de  commande  implantees  sur 
cible  FPGA.  Outre  le  module  de  l’algorithme  de  controle,  cette  architecture  inclut  aussi  les 
modules  suivants  : 

- Modules  interface  A/N : Ces  modules  permettent  de  controler  le  processus  de  conversion 
analogique  numerique  a travers  l’envoi  d’une  horloge  de  controle  vers  les  convertisseurs  de  la 
carte  A/N.  Les  donnees  converties  sont  ensuite  traitees  pour  etre  adaptees  au  format  normalise 
utilise  par  F architecture  de  Falgorithme  de  controle. 

- Module  de  regulation  du  courant  d’ excitation  : Ce  module  assure  la  regulation  du  courant 
d’excitation  ird  de  Finducteur  de  la  machine  synchrone.  La  commande  utilisee  pour  la 
regulation  du  courant  ini  est  presentee  en  annexe  C.  II  est  a no  ter  que  le  module  de  regulation 
du  courant  d’excitation  fonctionne  en  parallele  et  independamment  du  module  de  Falgorithme 
de  controle. 

- Module  de  I’interface  N/A  : Ce  module  assure  le  controle  de  deux  cartes  de  conversion 
numeriques  analogiques  comportant  deux  convertisseurs  numeriques  analogiques  de 
resolution  10  bits.  Le  controle  du  processus  de  conversion  numerique  analogique  est  effectue 


des  consignes  de  reference  vers  le  FPGA 
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a travers  une  horloge  generee  par  le  module  de  l’interface  N/A.  Ce  dernier  fonctionne  aussi 
independamment  du  module  de  1’algorithme  de  controle. 

- Module  de  /’interface  codeur : Ce  module  gere  l’acquisition  de  la  position  mecanique  et 
permet  la  determination  de  la  position  electrique  du  rotor  de  la  machine  synchrone.  La  liaison 
entre  le  codeur  absolu  et  le  rotor  de  la  machine  synchrone  est  une  liaison  mecanique  qui  est 
effectuee  aleatoirement.  Par  consequent,  il  est  necessaire  d’ajouter  un  angle  d’offset  Q offset 
pour  compenser  l’erreur  due  a la  liaison  mecanique.  La  determination  de  l’angle  d’offset  est 
detaillee  en  annexe  G.  La  figure  1.19  presente  1’algorithme  correspondant  a l’architecture  du 
module  de  l’interface  codeur. 


Position 

mecanique 


Position  electrique 
compensee 


& offset 


Fig.  1.19.  Determination  de  la  position  electrique  du  rotor 
Ou  p est  le  nombre  de  paires  de  poles  de  la  machine  synchrone. 


- Module  de  l’ interface  serie  : Ce  module  gere  le  protocole  de  communication  par  liaison  serie 
entre  la  carte  FPGA  et  l’ordinateur  hote.  II  inclut  le  module  UART  ainsi  qu’un  module  de 
decodage  a base  de  memo  ires  RAM.  Ce  module  de  decodage  pennet  de  selectionner  la  bonne 
reference  et  de  lui  affecter,  selon  le  format  a virgule  fixe  utilise  par  1’algorithme  de  controle, 
le  code  binaire  associe  a la  reference  envoyee  a partir  de  l’ordinateur  hote. 


Fig.  1 .20.  Structure  generate  des  architectures  de  commande 


Ainsi,  l ’utilisation  des  FPGA  offre  une  flexibility  de  plus  en  integrant  sur  un  seul  et  meme 
composant  differentes  fonctionnalites  qui  peuvent  etre  heterogenes  et  qui  peuvent  travailler 
independamment  les  unes  des  autres.  Ce  type  d’ implantation  permet  done  la  realisation  d ’un 
systeme  SoC  ( System  on  Chip).  Ce  systeme  offre  l’avantage  d’integrer  sur  une  seule  puce  des 
fonctions  qui  necessitaient  auparavant  plusieurs  circuits  relies  entre  eux  sur  une  carte.  Ainsi, 
l’utilisation  des  FPGA  dans  ce  cas  permet  d’avoir  une  solution  mieux  integree  entrainant  une 
reduction  des  couts  et  un  accroissement  de  la  fiabilite. 
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1.6.  Conclusion 

Ce  chapitre  a presente  le  domaine  d’application  autour  duquel  sera  axe  ce  travail.  Apres  une 
presentation  des  avantages  et  inconvenients  des  differentes  methodes  d’implantation 
d’algorithmes  de  commande  de  machines  electriques,  ce  chapitre  a mis  l’accent  sur  l’apport 
de  l’utilisation  des  FPGA  comme  cible  d’implantation.  Une  methodologie  de  developpement 
appropriee  associee  aux  implantations  sur  cible  FPGA  a ete  aussi  presentee.  Enfin,  une 
description  detaillee  du  dispositif  experimental  mis  en  oeuvre  pour  le  controle  d’une  machine 
synchrone  a ete  donnee.  Ce  dispositif  est  base  sur  l’utilisation  d’un  FPGA  qui  servira  de 
support  a F implantation  des  differentes  techniques  de  controles  de  courant  qui  seront 
presentees  dans  les  chapitres  qui  suivent. 
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2.1.  Introduction 

Les  strategies  de  controle  ON/OFF  constituent  le  moyen  le  plus  simple  pour  assurer  une 
bonne  regulation  des  courants  avec  un  onduleur  de  tension  triphase.  Les  principaux  avantages 
de  ce  type  de  strategies  sont  les  suivants  : 

• Controle  instantane  des  trajectoires  du  courant  avec  une  bonne  precision. 

• Protection  contre  les  pics  de  courant. 

• Tres  bonne  dynamique  du  systeme. 

• Compensation  des  effets  de  changements  de  parametres. 

• Compensation  des  temps  morts. 

• Compensation  des  fluctuations  de  tension  du  bus  continu  et  des  sources  alternatives. 

Les  strategies  de  controle  ON/OFF  peuvent  etre  essentiellement  classees  en  deux  categories. 
La  premiere  est  basee  sur  1 ’utilisation  des  correcteurs  a hysteresis  et  est  caracterisee  par  une 
frequence  de  commutation  variable  [Kaz-98].  La  deuxieme  constitue  une  classe  speciale  des 
strategies  de  controle  ON/OFF.  Elle  est  basee  sur  la  technique  nominee  modulation  delta 
[Kaz-98],  [Khe-87]  et  est  caracterisee  par  une  frequence  de  commutation  limitee. 

Ce  chapitre  portera  sur  F analyse  et  la  mise  en  oeuvre  experimentale  de  techniques  de  controle 
du  courant  d’une  machine  synchrone  faisant  parti  de  chacune  de  ces  strategies  de  controle 
ON/OFF.  Par  ailleurs,  les  specificites  de  F implantation  sur  cible  FPGA  de  ces  strategies  de 
controle  sont  aussi  discutees  et  analysees. 

2.2.  Controle  du  courant  d’une  machine  synchrone  base  sur  une  strategic 
de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable 

L’objectif  d’une  strategic  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable  est  de 
maintenir  le  vecteur  erreur  courant  a l’interieur  d’un  contour  limite  impose  par  les  bandes  des 
correcteurs  a hysteresis.  Plusieurs  variantes  de  cette  strategic  sont  utilisees.  La  plus  simple  et 
la  plus  repandue  est  celle  du  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants.  D’autres 
variantes  traitent  le  vecteur  erreur  courant  [Mar-98],  [Kaz-91],  [Chan-94]  dans  un  systeme  de 
coordonnees  biphase  fixe  ou  tournant  et  permettent  par  la  suite  de  compenser  l’effet 
d’ interaction  entre  les  phases.  Dans  ce  paragraphe  est  presentee  F implantation  sur  cible  FPGA 
de  deux  types  de  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable.  II 
s’agit  de  la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants  et  d’une  strategic  de 
controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a, (3)  du  vecteur  courant  statorique. 

2.2.1.  Rappel  theorique  du  principe  de  fonctionnement  d’exemples  de  strategies  de 
controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable 

2.2. 1.1.  Strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants 

La  figure  2. 2. a presente  le  schema  de  principe  de  la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a 
regulateurs  independants  pour  le  controle  du  courant  d’une  machine  synchrone.  Quand  le 
courant  instantane  d’une  phase  s’ecarte  de  sa  valeur  de  reference  d’une  valeur  Ah/2,  fixee  par 
la  bande  du  correcteur  a hysteresis,  une  commutation  est  imposee  aux  interrupteurs  du  bras 
d’onduleur  correspondant,  de  facon  a maintenir  le  courant  reel  a l’interieur  d’une  bande  ±Ah/2 
entourant  le  courant  de  reference  coinme  le  montre  la  figure  2.2.b.  Cette  strategic  utilise  trois 
correcteurs  a hysteresis  independants,  un  par  phase.  Les  correcteurs  a hysteresis  utilises  sont 
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des  correcteurs  a deux  niveaux.  Le  correcteur  de  chaque  phase  i (7=1, 2, 3)  agit  selon  la 
difference  entre  le  courant  de  reference  isi  et  le  courant  reel  isl  circulant  dans  une  phase  de  la 
machine  synchrone  (7=1, 2, 3).  Chaque  correcteur  genere  un  signal  de  commande  C)  selon  la 
caracteristique  de  commutation  donnee  par  la  figure  2.1.  Le  signal  logique  C,  est  donne  par  la 
relation  suivante  : 


| C,.  = 1 si  A isi  = (i*  - isi ) > Ah  / 2 
1 C,  = 0 si  A isi  = (ij  - isi ) < Ah  / 2 


(2.1) 


A l’interieur  de  la  zone  d’hysteresis,  le  signal  logique  C,  est  soit  egal  a 1,  soit  egal  a 0,  selon 
le  basculement  precedent. 

Q 

~isi ) 

-Ah/2  Ah/2 

Fig. 2.1.  Caracteristique  de  commutation  d’un  correcteur  a hysteresis  a deux  niveaux 

— ► ♦ — ► 

La  figure  2.3  presente  le  vecteur  courant  de  reference^  , le  vecteur  courant  reel/, , le  vecteur 
erreur  courant  associe  A is  ainsi  qu’une  analyse  des  etats  de  commutation  d’un  controle  par 
hysteresis  a regulateurs  independants.  Les  erreurs  de  courant  pour  chaque  phase  sont  donnees 
par  la  projection  du  vecteur  erreur  A is  sur  l’axe  de  chaque  phase.  Les  limites  du  vecteur 

erreur  courant  A is  pour  une  reference  du  vecteur  courant  i * donnee  sont  definies  par  un 
diagramme  en  etoile,  centre  sur  l’extremite  du  vecteur  i*  et  dont  les  cotes  restent 
perpendiculaires  aux  axes  des  phases  comine  le  montre  la  figure  2.3. 


E 


(a)  V,d  (b) 


Fig.  2.2.  (a)  Strategie  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants  ( b ) Principe  de 
fonctionnement  d’un  correcteur  a hysteresis 

Si  les  courants  reels  de  la  machine  suivent  leurs  references  sans  depasser  les  bandes  imposees 
par  les  correcteurs  a hysteresis,  alors  le  vecteur  erreur  de  courant  se  trouve  a l’interieur  de 
l’hexagone  delimite  par  les  bandes  (elles-memes  orthogonales  aux  trois  axes)  des  trois  phases 
statoriques.  Cependant,  dans  certaines  conditions,  le  vecteur  erreur  courant  peut  depasser  cet 
hexagone  et  done  le  courant  reel  d’une  des  trois  phases  de  la  machine  peut  depasser  la  bande 
imposee  par  le  correcteur  a hysteresis  correspondant.  Ce  comportement  est  du  a l’interaction 
entre  les  trois  phases,  notamment  lorsque  le  changement  d’etat  impose  par  un  correcteur  a 
hysteresis  entraine  (’application  d’un  vecteur  de  tension  nul.  L’onduleur  reprend  le  controle 
des  courants  quand  la  limite  d’une  autre  phase  est  atteinte  et  un  autre  vecteur  tension  non  nul 
est  applique. 
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Fig. 2. 3.  Diagramme  de  commutation  d’un  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants 

La  figure  2.4  presente  un  exemple  de  comportement  du  vecteur  erreur  courant.  Cette  figure 
montre  que  l’erreur  du  courant  sur  une  des  trois  phases  peut  atteindre  2 Ah,  soit  deux  fois  la 
largeur  de  bande  des  correcteurs  a hysteresis,  avant  que  l’onduleur  ne  reprenne  le  controle.  A 
noter  qu’en  realite  l’inclinaison  des  bouts  de  droites  de  la  trajectoire  du  vecteur  erreur  courant 
change  lentement  etant  donne  que  la  position  du  vecteur  courant  ainsi  que  la  force 
electromotrice  induite  dans  la  machine  varient  au  cours  du  temps. 


Fig.lA.  Exemple  d ’evolution  du  vecteur  erreur  courant 

Ainsi,  la  repartition  obtenue  des  instants  de  commutation  est  assez  irreguliere  causant  par  la 
suite  une  frequence  de  commutation  variable.  Par  consequent,  il  est  possible  d’avoir  des 
frequences  de  commutation  elevees  ayant  pour  effet  des  pertes  par  commutation  importantes 
sur  les  interrupteurs  de  l’onduleur.  La  frequence  de  commutation  depend  dans  ce  cas 
essentiellement : 

De  la  largeur  de  bande  des  correcteurs  a hysteresis.  La  diminution  de  cette  largeur  de 
bande  aura  pour  effet  une  augmentation  de  la  frequence  de  commutation. 

De  la  tension  du  bus  continu  E.  Si  E augmente  alors  la  frequence  de  commutation 
augmente. 

Des  inductances  cycliques  de  la  machine.  Si  la  valeur  de  ces  inductances  diminue  alors 
la  frequence  de  commutation  augmente. 

De  la  resistance  statorique  Rs.  Si  Rs  diminue  alors  la  frequence  de  commutation 
augmente. 

De  l’amplitude  du  vecteur  courant  statorique.  Si  l’amplitude  du  vecteur  courant 
statorique  diminue  alors  la  frequence  de  commutation  augmente. 
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De  la  vitesse  de  rotation  de  la  machine.  Si  la  vitesse  de  rotation  de  la  machine 
diminue,  alors  l’amplitude  des  termes  des  forces  electromotrices  induites  diminuent  et 
la  frequence  de  commutation  augmente. 

Par  consequent,  les  limites  sur  la  frequence  de  commutation  de  l’onduleur  de  tension 
imposent  la  definition  d’une  bande  minimale  pour  les  ondulations  de  courant.  Cette  bande 
peut  etre  definie  a partir  du  diagramme  de  commutation  donne  par  la  figure  2.3.  Elle  est 
responsable  de  l’existence  de  zones  de  hautes  frequences  de  commutation  pour  des  faibles 
valeurs  de  la  force  electromotrice  induite. 

2.2. 1.2.  Strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,P)  du  vecteur  courant 
statorique 

L’ expression  du  vecteur  erreur  courant  statorique  A is  est  egale  a la  difference  entre  le  vecteur 

— ► sjs  — ► 

courant  statorique  de  reference  is  et  le  vecteur  courant  statorique  is . Le  vecteur  erreur  courant 
statorique  s’ exprime  done  comine  suit : 

(2-2) 

En  supposant  que  isa*  et  is/  sont  les  projections  du  vecteur  courant  statorique  de  reference  is 
sur  respectivement  l’axe  a et  l’axe  P et  que  isa  et  sont  cedes  du  vecteur  courant  statorique 
is sur  respectivement  l’axe  a et  l’axe  p,  il  est  possible  de  definir  les  erreurs  A isa  et  Afip, 

projections  du  vecteur  erreur  courant  statorique A^  sur  respectivement  l’axe  a et  l’axe  P, 
comine  suit : 


A^sa  fia  isa 


Vp  ~ is p fip 


(2.3) 

(2.4) 


L’objectif  de  la  strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,P)  est  de  maintenir  les 
erreurs  A isa  et  A4p,  sur  respectivement  l’axe  a et  l’axe  P,  a l’interieur  d’une  bande  donnee 
imposee  par  des  correcteurs  a hysteresis.  Les  correcteurs  a hysteresis  utilises  dans  ce  cas  sont 
des  correcteurs  a hysteresis  a trois  niveaux.  Ils  generent  des  signaux  logiques  Ca  et  Cp  definis 
comine  suit : 


Ca=~  1 si 

< Ca  = 0 si 
Ca  = 1 si 


Ah 

CP" 

= -l 

i 

VI 

03 

< 

8 

: o 
] 

1 

VI 

53 

< 

si 

A,'“  <Ai  <A,'“ 
2 sa  2 

(2.5)  < 

CP 

= 0 

si 

Ahfi  . . 

— < A/.. 

2 

Ah 

A i > a 

sa  2 

CP 

= 1 

si 

> 

IV 

Ah, 


Ah, 


(2.6) 


Ah, 


— ► — ► 

La  figure  2.5  presente  le  vecteur  courant  de  reference  is  , le  vecteur  courant  reel  is , le  vecteur 
erreur  courant  associe  A is  ainsi  qu’une  analyse  des  etats  logiques  des  signaux  Ca  et  Cp. 
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Pour  la  synthese  de  la  loi  de  commande,  la  tension  du  bus  continu  E est  supposee  etre  assez 
elevee  afin  d’ assurer  des  derivees  de  courant  (directions)  adequates  quel  que  soit  le  point  de 
fonctionnement  considere.  Dans  cette  strategic  de  controle,  le  maintient  du  vecteur  erreur 
courant  statorique  a l’interieur  du  carre  impose  par  les  bandes  des  correcteurs  a hysteresis  sur 
les  axes  a et  p impose  que  le  vecteur  tension  applique  lors  d’un  depassement  d’une  des  bandes 
ait  des  composantes  Vsa  et  Lvp  de  meme  signe  que  les  erreurs  A z'sa  et  Aisp.  A partir  de  ces 
hypotheses  et  en  utilisant  le  tableau  B.l  donne  en  annexe  B,  on  obtient  la  table  de 
commutation  donnee  par  le  tableau  2.1. 


ca 

Cp 

Signe(Lsa) 

Signe(Lvp) 

mi 

-1 

-1 

- 

- 

Vs 

-1 

0 

- 

X 

V3  ,V4,V5 

-1 

1 

- 

+ 

V3 

0 

-1 

X 

- 

V5,v6 

0 

0 

X 

X 

m-i] 

0 

1 

X 

+ 

v2,v3 

1 

-1 

+ 

- 

K 

1 

0 

+ 

X 

V\,V2,  v6 

1 

1 

+ 

+ 

V2 

Tab. 2.1.  Table  de  commutation  selon  I’etat  logique  des  signaux  Ca  et  Cp 

Ou  Vt[k]  et  Vj[k- 1]  sont  les  vecteurs  tensions  appliques  pendant  respectivement  la  keme  et 

(k-\  )eme  periodes  d’echantillonnages.  Le  symbole  x indique  qu’il  est  possible  d’appliquer  une 
composante  Vsa  ou  Vsp  ayant  un  signe  positif  ou  negatif. 

Comine  le  montre  le  tableau  2.1,  il  est  possible  d’avoir  plusieurs  possibilites  pour 
l’application  du  vecteur  tension  adequat  lorsque  (Ca,Cp)  appartient  a l’ensemble  {(-1,0), 
(0,-1), (0,1), (1,0)}.  Dans  ce  qui  suit  est  etudie  le  choix  du  vecteur  tension  le  plus  adequat  pour 
chacun  de  ces  cas  : 

• Cas  ou  (Ca,Cp)  = (-1,0) 

Dans  ce  cas,  le  vecteur  tension  a appliquer  doit  corriger  une  erreur  negative  selon  l’axe  a.  Par 
consequent,  il  doit  avoir  une  composante  Vsa  negative.  Selon  le  tableau  B.l,  trois  vecteurs 
tension  comportent  une  composante  Vsa  negative.  Il  s’agit  des  vecteurs  V3,  V4  et  V5.  Le 
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vecteur  tension  choisi  dans  ce  cas  est  V4  etant  donne  qu’il  possede  la  plus  grande  composante 
en  amplitude  sur  l’axe  a. 

• Cas  ou(Ca,Cp)  = (0,-1) 

Dans  ce  cas,  le  vecteur  tension  a appliquer  doit  corriger  une  erreur  negative  selon  l’axe  p.  Par 
consequent,  il  doit  avoir  une  composante  Up  negative.  Selon  le  tableau  B.l,  deux  vecteurs 
tension  comportent  une  composante  Up  negative.  II  s’agit  des  vecteurs  V5  et  V6 . Ces  deux 

vecteurs  possedent  une  composante  Up  ayant  une  meme  amplitude  egale  a E/a/3.  Dans  ce  cas, 
le  choix  entre  ces  deux  vecteurs  s’effectue  en  comparant  les  erreurs  du  courant  sur  la 
deuxieme  et  troisieme  phase  comine  suit : 

Si  la  valeur  absolue  de  l’erreur  sur  la  deuxieme  phase  (A42)  est  inferieure  a celle  sur  la 
troisieme  phase  (A (,3),  le  vecteur  tension  a choisir  est  celui  ayant  la  plus  grande  composante 

selon  la  troisieme  phase.  Selon  le  tableau  B.l,  le  vecteur  tension  a choisir  dans  ce  cas  est  V5 . 
Sinon,  dans  le  cas  contraire,  le  vecteur  tension  a appliquer  est  celui  ayant  la  plus  grande 
composante  selon  la  deuxieme  phase.  Selon  le  tableau  B.l,  le  vecteur  tension  a choisir  dans  ce 
cas  est  V6 . La  figure  2.6  explique  le  choix  entre  les  vecteurs  V5  et  V6  selon  l’erreur  sur  la 
deuxieme  et  troisieme  phase. 

lAUMAUI  =>  V,[k\=V 5 lA/EMA/rfl  =>  V,[k]=V 6 


-i > A isi 

AU  A/S2  0 


I 

AU  0 


< t *■  A isi 

A/,2 


+ * ► A isi  H+* < + ► A isi 

AU  0 A/V2  oa/v3  a/V2 

Fig. 2.6.  Selection  du  vecteur  tension  a appliquer  selon  l ’erreur  sur  la  deuxieme  et  troisieme 

phase  pour  le  cas  oil  (Ca,Cp)=(0,-l) 


• Cas  ou  (Ca,Cp)  = (0,1) 

Dans  ce  cas,  le  vecteur  tension  a appliquer  doit  corriger  une  erreur  positive  selon  l’axe  p.  Par 
consequent,  il  doit  avoir  une  composante  Evp  positive.  Selon  le  tableau  B.l,  deux  vecteurs 
tension  comportent  une  composante  fsp  positive.  Il  s’agit  des  vecteurs  V2  et  V3 . Avec  un 
raisonnement  similaire  au  cas  precedent,  si  la  valeur  absolue  de  l’erreur  sur  la  deuxieme  phase 
(A 4.2)  est  inferieure  a celle  sur  la  troisieme  phase  (A4.3),  le  vecteur  tension  a choisir  est  le 
vecteur  V2 . Sinon,  dans  le  cas  contraire,  le  vecteur  tension  a choisir  est  le  vecteur  V3 . 

• Cas  ou  (C„,Cp)  = (1,0) 

Dans  ce  cas,  le  vecteur  tension  a appliquer  doit  corriger  une  erreur  positive  selon  l’axe  a.  Par 
consequent,  il  doit  avoir  une  composante  Vsa  positive.  Selon  le  tableau  B.l,  trois  vecteurs 
tension  comportent  une  composante  Vsa  positive.  Il  s’agit  des  vecteurs  Vx , V2  et  V6 . Le 

vecteur  tension  choisi  dans  ce  cas  est  Vx  etant  donne  qu’il  possede  la  plus  grande  composante 
en  amplitude  sur  l’axe  a. 

Ainsi,  a partir  de  cette  analyse,  une  forme  simplifiee  de  la  table  de  commutation  du  tableau 
2.1  est  donnee  par  le  tableau  2.2  [Mar-98]. 

La  figure  2.7  presente  la  structure  de  commande  par  hysteresis  dans  le  plan  (a, (3)  resultante. 
Une  transformation  de  Park  inverse  (dq-123)  assure  la  generation  des  courants  statoriques  de 
reference  is  1 , is 2 et  is 3 dans  le  repere  lie  au  stator  a partir  des  composantes  directe  et 
transverse  de  reference  isci  et  isq  du  vecteur  courant  statorique  et  de  la  position  electrique  du 
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rotor  de  la  machine  synchrone  0^.  Une  transformation  de  Clarke  genere  par  la  suite  les 
composantes  isa  et  de  reference.  Une  deuxieme  transformation  de  Clarke  assure  la 
generation  des  composantes  isa  et  mesurees.  Deux  correcteurs  a hysteresis  a trois  niveaux 
sur  les  axes  a et  (3  pennettent  de  determiner  l’etat  logique  des  signaux  Ca  et  Cp.  Ces  derniers 
adressent  une  table  de  commutation  qui  foumit  les  signaux  de  commande  C\,  C2  et  C3  de 
l’onduleur  de  tension.  Cette  table  est  aussi  adressee  par  le  resultat  de  comparaison  entre  les 
valeurs  absolues  des  erreurs  A/,2  et  A/,3. 


r 

Signe(U,a) 

Signe(U,p) 

Vt[k] 

-1 

-1 

- 

- 

V5 

-1 

0 

- 

X 

V4 

-1 

1 

- 

+ 

V3 

0 

-1 

X 

A/s2  < A/s3 

V5 

Af,2>  Afi3 

V6 

0 

0 

X 

X 

m- 1] 

0 

1 

X 

|A42|<|A43| 

V2 

|A/,2|>|AL3| 

V3 

1 

-1 

+ 

- 

V6 

1 

0 

+ 

X 

V, 

1 

1 

+ 

+ 

V2 

Tab. 2.2.  Table  de  commutation  simplifiee  selon  i’etat  logique  des  signaux  Ca  et  Cp 


Vrd 


Fig.2.1.  Strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,p)  du  vecteur  courant  statorique 

2.2.2.  Realisation  experimentale  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  variable 

2.2.2. 1.  Implantation  sur  cible  FPGA  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence 
de  commutation  variable 


Les  figures  2.8  et  2.9  presentent  les  architectures  de  commande  developpees  correspondant 
respectivement  a la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants  et  a la 
strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,|3).  Les  diagrammes  temporels  du  mode  de 
fonctionnement  de  ces  architectures  sont  presentes  sur  la  figure  2.10. 
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Fig.2. 8.  Architecture  de  la  commande par  hysteresis  a regulateurs  independants 


Fig.  2.9.  Architecture  de  la  commande  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,p) 


Le  mode  de  fonctionnement  donne  par  les  diagrammes  temporels  de  la  figure  2.10  est 
caracteristique  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable.  Afin 
de  realiser  un  tel  mode  de  fonctionnement,  le  signal  Start  qui  active  F unite  de  controle 
globale  des  architectures  donnees  par  les  figures  2.8  et  2.9  est  force  a un  niveau  logique  haut. 
Pour  chaque  cycle  de  calcul,  chaque  unite  de  controle  globale  (des  figures  2.8  et  2.9)  active 
parallelement  et  au  meme  instant  trois  modules.  II  s’agit  des  modules  de  l’interface  codeur,  de 
1’  interface  A/N  et  de  la  strategic  de  controle  ON/OFF  associee. 

La  figure  2. 10. a presente  les  differentes  operations  necessaires  pour  la  generation  des  signaux 
de  commande  via  F architecture  de  la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs 
independants.  A Finstant  tk,  qui  correspond  au  debut  de  la  keme  periode  d’echantillonnage,  les 
courants  statoriques  ainsi  que  la  position  mecanique  sont  echantillonnes  et  le  processus  de 
conversion  analogique  numerique  est  active.  Au  meme  instant  tk,  le  module  commande  par 
hysteresis  a regulateurs  independants  est  active.  Ce  module  est  controle  par  sa  propre  unite  de 
controle.  Cette  demiere  active  en  premier  lieu  le  module  de  la  transformation  de  Park  inverse 
(dq-123)  qui,  apres  un  temps  de  calcul  egal  a tdq- 123,  genere  les  courants  statoriques  de 
reference  is\  , 4 2 et  43  • Quand  le  calcul  des  courants  statoriques  de  reference  est  acheve,  les 
modules  des  correcteurs  a hysteresis  sont  actives  en  parallele.  Apres  un  temps  de  calcul  egal  a 
tm,  ils  generent  et  appliquent  a Fonduleur  de  tension  les  signaux  de  commande  Cy  C2  et  C3 
correspondants  a la  keme  periode  d’echantillonnage.  Etant  donne  que  le  signal  Start  est  force  a 
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un  niveau  logique  haut,  le  prochain  cycle  de  calcul  correspondant  a la  (k+ 1 )eme  periode 
d’echantillonnage  est  active  a l’instant  tk+\  immediatement  apres  la  fin  du  processus  de 
conversion  analogique  numerique  de  la  keme  periode  d’echantillonnage. 


4(1,2)[£] 

Uk] 


4+i 


4l23  ~ tdq- 123  + tffl. 


Echantillon 

4(l,2)[^+l] 

Qm[k+l] 


Application 

C(1A3)[*+1] 


(a) 


4(1.2, M 

e,ra 


4+i 


tHap—  tdq- 123+  *123-aP  + 4/3+  hob 


Echantillon 

4(1.2)[*+1] 

0m[/t+l] 


Application 

Ql.2,3)[^+1] 


(b) 


Fig. 2. 1 0.  (a)  Diagramme  temporel  de  l' architecture  de  la  commande par  hysteresis  a regulateurs 
independants  ( b ) Diagramme  temporel  de  V architecture  de  la  commande  par  hysteresis  dans  le  plan 
(a,p)  (c)  Temps  de  calcul  des  differents  modules  de  T architecture  de  commande  par  hysteresis  a 
regulateurs  independants  (d)  Temps  de  calcul  des  differents  modules  de  T architecture  de  commande 

par  hysteresis  dans  le  plan  (a,p) 


Le  tableau  2.3  et  la  figure  2.10.C  presentent  les  performances  en  termes  de  temps  de  calcul  et 
de  consommation  de  ressources,  obtenues  lors  de  1’implantation  de  l’architecture  de  la 
commande  par  hysteresis  a regulateurs  independants  donnee  par  la  figure  2.8.  Les  ressources 
consommees  sont  obtenues  pour  un  format  13/Q12.  Le  temps  de  calcul  total,  tH  123,  du  module 
de  la  commande  par  hysteresis  a regulateurs  independants  est  egal  a 0.36  ps.  En  ajoutant  le 
temps  de  conversion  analogique  numerique  tA/N,  le  temps  d’execution  total  Tex  de 
l’architecture  de  commande  par  hysteresis  a regulateurs  independants  est  egal  a 2.76  us. 


Module 

Latence 

Temps  de  calcul 

Interface  A/N 

120 

tA/N  = 2.4  ps 

Interface  codeur 

2 

tcod  = 0.04  ps 

dq-123 

14 

t da- 123 = 0.28  ps 

Correcteur  a hysteresis  a 
deux  niveaux 

4 

tm=  0-08  ps 

6n23~W  123+6/2 

O/123  = 0.36  ps 

Temps  d’execution  Te  = tA/N+tHm 

Tex  = 2.76  ps 

Ressources 

consommees 

Nombre  de  slices 

932  de  5376  (17%) 

Multiplieurs  cables 
(18x18) 

2 de  16(6%) 

Memoires  Ram 

6% 

Tab.  2.3.  Performances  de  T architecture  de  commande  par  hysteresis  a regulateurs  independants 
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La  figure  2.10.b  presente  quant  a elle  les  differentes  operations  necessaires  pour  le  calcul  des 
signaux  de  coimnande  via  1’ architecture  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a, (3)  donnee 
par  la  figure  2.9.  Son  mode  de  fonctionnement  est  similaire  a celui  de  1’ architecture  de  la 
strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants.  Les  modules  de  l’interface 
codeur,  de  1’ interface  A/N  et  de  la  strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,P)  sont 
actives  en  parallele.  Le  module  coimnande  par  hysteresis  dans  le  plan  (a, (3)  est  controle  par  sa 
propre  unite  de  controle.  Cette  demiere  active  dans  un  premier  temps  le  module  de  la 
transfonnation  de  Park  inverse  (dq-123)  qui  calcule  les  courants  statoriques  de  reference  is\  , 
is 2 et  /,3  avec  un  temps  de  calcul  egal  a tdq- 123.  Lorsque  le  calcul  des  courants  statoriques  de 
reference  est  acheve,  les  deux  modules  des  transformations  de  Clarke  (123-aP)  sont  actives  en 
parallele.  Ces  deux  modules  assurent  le  calcul  des  courants  de  reference  isa  et  4p  ainsi  que 
des  courants  mesures  isa  et  is p.  Ils  ont  un  meme  temps  de  calcul  egal  a / 1 23-up-  Ensuite,  les 
modules  des  correcteurs  a hysteresis  a trois  niveaux  ainsi  que  le  module  qui  compare  la  valeur 
absolue  des  erreurs  AiS2  et  A/A,  sont  actives  en  parallele.  Les  modules  des  correcteurs  a 
hysteresis  a trois  niveaux  possedent  un  temps  de  calcul  egal  a tm  et  assurent  le  calcul  des  etats 
logiques  des  signaux  Ca  et  Cp.  Le  module  qui  compare  les  valeurs  absolues  de  AiS2  et  A 4.3 
possede  un  temps  de  calcul  egal  a tc,  qui  est  inferieur  au  temps  tm  des  modules  des 
correcteurs  a hysteresis  a trois  niveaux.  Lorsque  les  modules  des  correcteurs  a hysteresis 
indiquent  la  fin  du  calcul  des  signaux  Ca  et  Cp,  le  module  de  la  table  est  active.  Ce  dernier 
assure  le  calcul  des  signaux  de  commande  C\,  C2  et  C3  selon  le  tableau  2.2  et  est  caracterise 
par  un  temps  de  calcul  egal  a tTab- 


Module 

Latence 

Temps  de  calcul 

Interface  A/N 

120 

tA/N=  2.4  ps 

Interface  codeur 

2 

tCod  = 0.04  ps 

dq-123 

14 

t <*7-123  = 0.28  ps 

123-cx3 

6 

t 123-all  = 042  pS 

Correcteur  a hysteresis  a 
trois  niveaux 

5 

tm  =0.1  ps 

lAGKIA/rfl 

4 

tc=  0.08  ps 

Table 

4 

tjab  = 0.08  PS 

GaB~G<7-123+  t\2?,-oS+tm+tTab 

tn aB  = 0.58  ps 

Temps  d’execution  Tex=  tA/N+tHa b 

Tex  = 2.98  ps 

Ressources 

consommees 

Nombre  de  slices 

1287  de  5376  (24%) 

Multiplieurs  cables 
(18x18) 

5 de  16  (31%) 

Memoires  Ram 

6% 

Tab.2.4.  Performances  de  l ’architecture  de  commande  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,p) 

La  tableau  2.4  et  la  figure  2.10.d  presentent  les  perfonnances  en  tennes  de  temps  de  calcul  et 
de  consommation  de  ressources,  obtenues  lors  de  fimplantation  de  1’ architecture  de  la 
commande  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,P)  donnee  par  la  figure  2.9.  Les  ressources 
consommees  sont  obtenues  pour  un  format  13/Q12.  Le  temps  de  calcul  total,  tHa p,  du  module 
de  la  commande  par  hysteresis  dans  le  plan  (a, (3)  est  egal  a 0.58  us.  En  ajoutant  le  temps  de 
conversion  analogique  numerique  tA/N,  le  temps  d’execution  total  Tex  de  1’ architecture  de  cette 
commande  est  egal  a 2.98  ps. 

Ainsi,  l’utilisation  des  FPGA  pennet  de  mesurer  les  courants  statoriques  et  la  position 
rotorique  de  la  machine  synchrone  avec  une  periode  d’echantillonnage  Te  uniquement  egale 
au  temps  de  conversion  analogique  numerique  tA/N ■ Ceci  est  du  aux  capacites  qu’ont  les 
FPGA  d’integrer  le  parallelisme  inherent  d’un  algorithme.  II  est  a noter  aussi  que,  par  rapport 
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au  debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage,  les  signaux  de  commande  ne  sont  pas 
appliques  immediatement,  mais  apres  un  delai  de  temps  d’ execution  Tex  egal  a la  somme  du 
temps  de  conversion  analogique  numerique  avec  le  temps  de  calcul  de  1’ architecture  de 
commande.  Vu  la  rapidite  de  calcul  des  composants  FPGA,  les  temps  d’ execution  obtenus 
sont  tres  courts  au  regard  de  ceux  obtenus  par  solution  logicielle.  Par  ailleurs,  le  verrou  de  la 
periode  d’echantillonnage  devient  le  temps  de  conversion  analogique  numerique  du 
convertisseur  analogique  numerique  utilise.  Ceci  pennet  de  realiser  un  fonctionnement 
quasiment  analogique  pour  les  strategies  de  controle  ON/OFF  coinme  le  montrent  les  resultats 
experimentaux  du  paragraphe  qui  suit. 

2.22.2.  Resultats  experimentaux 

2. 2. 2. 2.1.  Resultats  experimentaux  de  la  strategie  de  controle  par  hysteresis  a 
regulateurs  independants 

Les  figures  2.11,  2.12  et  2.13  montrent  les  resultats  experimentaux  obtenus  pour  une  reference 
isq  egale  au  courant  nominal  et  une  reference  /„/  nulle.  Ces  figures  montrent  les  allures 
obtenues  pour  les  courants  statoriques  is\  et  is 2,  les  erreurs  des  courants  statoriques  A/V|  et  A/52, 
le  lieu  du  vecteur  courant  statorique  et  le  lieu  du  vecteur  erreur  courant  statorique.  Les 
resultats  presentes  sur  ces  figures  montrent  que  les  ondulations  du  courant  dependent  de  la 
bande  imposee  par  les  correcteurs  a hysteresis.  Par  ailleurs,  ces  resultats  montrent  que,  outre 
les  depassements  de  bande  dus  a l’effet  d’interaction  entre  les  phases  de  la  machine 
synchrone,  les  courants  reels  sont  maintenus  a l’interieur  des  bandes  imposees  par  les 
correcteurs  a hysteresis. 


Fig. 2.1 1.  Allure  des  courants  statoriques  4i  et  iS2  (is=540V,7,e=2.4|is,7,ec=2.76p.s) 
(a-b)  Demi  largeur  de  bande  egale  a 0.4  A (c)  Demi  largeur  de  bande  egale  a 0.2  A 


0 l„  -1,  0 1...  -1...  0 1.., 


(a)  (b)  (c) 

Fig.  2.12.  (L=540V,  7’(,=2.4ps,  Ar=2.76ps)  Lieu  du  vecteur  courant  statorique  pour  une  demi  largeur 

de  bande  egale  a (a)  0.4  A (b)  0.2  A (c)  0.1  A 
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Fig.2A3.  (fs=540V,re=2.4ps,rar=2.76ps)  (a)  Allure  de  4i  et  de  A4i  (b)  Allure  des  erreurs  courants 
A4i  et  Ais2  ( c ) Allure  du  lieu  du  vecteur  erreur  courant 


La  figure  2.14  montre  la  reponse  en  regime  transitoire  des  composantes  isd  et  isq  et  des 
courants  statoriques  4 1 et  42  lors  de  l’application  d’echelons  sur  la  reference  isq  (de  +Isn  a -Isn 
et  de  -Isn  a +4«)-  Cette  figure  illustre  egalement  les  bonnes  performances  dynamiques  de  la 
strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants.  II  est  a noter  que  le  regime 
transitoire  de  la  composante  isq  entre  -Isn  et  +Isn  s’effectue  en  un  temps  de  l’ordre  de  2 ms. 
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Fig.  2. 1 4.  Reponses  a des  echelons  sur  la  reference  isq  ( de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +Isn ) 

(£'=540V,  re=2.4ns,  Tex=2J6[is) 

(a)  Allure  des  courants  4i  et  is2  ( b-c ) Allure  des  courants  isd  et  isq  (d-e)  Allure  des  courants  isq  et  4i 
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2. 2. 2. 2. 2.  Resultats  experimentaux  de  la  strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le 
plan  (a,P) 

Les  figures  2.15  et  2.16  montrent  les  resultats  experimentaux  de  devolution  des  courants 
statoriques  is\  et  is i et  du  lieu  du  vecteur  courant  statorique,  et  ce  pour  differentes  largeurs  de 
bande  A ha  et  A/?p  sur  respectivement  l’axe  a et  p. 


(c)  (d) 

Fig.2A5.  Allure  des  courants  statoriques  is\  et  iS2  (A=540V,  A=2.4ps,  7'M=2.98ps) 
(a-c)  A/7a=A/7p=0.8  A (b-d)  A/7a=A/7p=0.4  A 


0 0 Is„  0 I,„ 


(a)  (b)  (c) 

Fig.2A6.  Lieu  du  vecteur  courant  statorique  (£'=540V,r<?=2.4ps, rex=2.98ps) 
(a)  A/7a=A/7p=0.8  A ( b ) A/7a=A/7p=0.4  A (c)  A/7a=A/;p=0.2  A 


Fig.2Al.  Allure  des  courants  statoriques  isa  et  is p (£'=540V,  7’,,=2.4|.is,  7’f,A.=2.98ps,  A/7a=A/;p=0.8A) 
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Les  figures  2.17  et  2.18  presentent  les  resultats  experimentaux  obtenus  pour  1’ evolution  des 
courants  isa  et  4p,  des  erreurs  A isa  et  A 4p  ainsi  que  le  lieu  du  vecteur  erreur  courant.  Ces 
resultats  montrent  que  les  courants  isa  et  is p sont  maintenus  a l’interieur  des  bandes  imposees 
par  les  correcteurs  a hysteresis  sur  les  axes  a et  p. 
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Fig. 2. 1 8.  (£=540V,re=2.4ps,rex=2.98ps,  Aha=Ahp=0.8A)  (a)  Allure  de  isa  et  A isa  ( b ) Allure  de  is p et 
A4p  (c)  Allure  des  erreurs  de  courant  A isa  et  A4p  (d)  Allure  du  lieu  du  vecteur  erreur  de  courant 
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Fig.  2. 1 9.  Reponses  a des  echelons  sur  la  reference  isq  ( de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +Isn ) 

(£’=540V,r(,=2.4ps,r£r=2.98ps) 

(a)  Allure  des  courants  is\  et  is2  ( b-c ) Allure  des  courants  isd  et  isq  (d-e)  Allure  des  courants  isq  et  isl 
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La  figure  2.19  montre  la  reponse  en  regime  transitoire  des  composantes  /«/  et  isq  et  des 
courants  statoriques  is \ et  isi  lors  de  l’application  d’echelons  sur  la  reference  isq  (de  +Isn  a -Isn 
et  de  -Isn  a +/v„).  Cette  figure  montre  que  les  performances  dynamiques  obtenues  pour  une 
strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a, (3)  sont  similaires  a celles  de  la  strategic  de 
controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants.  Le  regime  transitoire  de  la  composante  isq 
entre  -Isn  et  +Isn  s’effectue  en  un  temps  de  l’ordre  de  2 ms. 

2.2.2.23.  Influence  des  delais  du  temps  de  calcul 

Afin  d’illustrer  l’importance  et  l’effet  des  delais  dus  au  temps  de  calcul  sur  la  performance 
des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable,  les  resultats 
experimentaux  obtenus  dans  le  paragraphe  precedent  sont  compares  a des  resultats 
experimentaux  obtenus  avec  un  mode  de  fonctionnement  plus  degrade  qui  correspond  a 
l’utilisation  de  solutions  logicielles  moins  performantes.  Ce  mode  de  fonctionnement  est 
caracterise  par  un  temps  d’execution  plus  long,  deliberement  force  egal  a 50  ps,  et  par  une 
periode  d’echantillonnage  egale  au  temps  d’execution  comine  le  montre  le  diagramme 
temporel  de  la  figure  2.20.  Sur  cette  figure,  le  temps  de  calcul  towoFF  correspond  au  temps  de 
calcul  de  la  strategic  de  controle  ON/OFF  consideree  (par  hysteresis  a regulateurs 
independants  ou  par  hysteresis  dans  le  plan  (a, (3)). 
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Fig. 2.20.  Organisation  temporelle  avec  Te=Tex= 50ps 


Les  figures  2.21  et  2.22  presentent  les  resultats  experimentaux  obtenus  en  utilisant  le  mode  de 
fonctionnement  degrade  pour  les  deux  strategies  de  controle  ON/OFF  considerees.  Ces 
resultats  montrent  qu’un  depassement  de  bande  significatif  est  observe  pour  chacune  de  ces 
deux  strategies.  Ce  depassement  est  principalement  du  aux  delais  de  temps  de  calcul  vu  que 
l’information  sur  l’etat  du  systeme  est  rafraichie  de  fag  on  plus  lente. 
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Fig.  2.21.  Resultats  experimentaux  du  mode  de  fonctionnement  degrade  de  la  strategic  de  controle  par 
hysteresis  a regulateurs  independants  (E=540Y,Te=Tex=50[is) 

(a-b)  Allure  de  is\  et  de  Aisl  (c)  Allure  des  erreurs  courants  A /v , et  A is2 
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Fig.  2.22.  Resultats  experimental a du  mode  de  fonctionnement  degrade  de  la  strategie  de  controle  par 

hysteresis  dans  le plan  (a,p)  (ZA540V,  'T(,=7’M=50|is) 

(i a-b ) Allure  de  isa  et  de  A isa  (c)  Allure  de  is p et  de  A4p  id)  Allure  des  erreurs  courants  A isa  et  Azsp 


Detection  du  depassement  de  bande 


Fig. 2. 23.  Mode  de  fonctionnement  pour  des  strategie  de  controle  ON/OFF  pour 
(a)  Te=Tex= 50ps  (b)  Te=tAm  et  Tex  de  I’ordre  de  quelques  microsecondes 

Afin  d’expliquer  la  difference  entre  les  resultats  experimentaux  donnes  par  les  figures  2.21  et 
2.22  et  ceux  trouves  dans  le  paragraphe  precedent,  la  figure  2.23  presente  devolution  du 
courant  par  rapport  aux  bandes  imposees  par  les  correcteurs  a hysteresis  pour  les  deux  mode 
de  fonctionnement  testes.  Le  premier  mode,  donne  par  la  figure  2. 23. a,  correspond  au 
diagramme  temporel  donne  par  la  figure  2.20  et  est  caracterise  par  une  periode 
d’echantillonnage  egale  au  temps  d’execution  de  50  us.  Comine  le  montre  la  figure  2.23. a,  et 
selon  le  diagramme  temporel  donne  par  la  figure  2.20,  ce  mode  de  fonctionnement  fait  que 
l’information  sur  devolution  du  courant  est  rafraichie  a chaque  periode  d’echantillonnage.  La 
detection  du  depassement  de  bande  peut  done  avoir  un  retard  d’une  periode 
d’echantillonnage.  Par  ailleurs,  les  signaux  de  commande  qui  vont  corriger  devolution  du 
courant  sont  appliques  une  periode  d’echantillonnage  apres  la  detection  du  depassement  de  la 
bande.  Par  consequent,  le  systeme  reagit  pour  corriger  le  depassement  de  bande  au  moins 
avec  un  retard  d’une  periode  d’echantillonnage,  causant  ainsi  un  depassement  significatif  des 
bandes  imposees  par  les  correcteurs  a hysteresis.  II  est  a noter  que  ce  depassement  est  d’autant 
plus  petit  que  la  periode  d’echantillonnage  utilisee  est  plus  petite.  Le  deuxieme  mode  de 
fonctionnement  est  donne  par  la  figure  2.23.b.  II  correspond  aux  diagrammes  temporels 
donnes  par  la  figure  2.10  et  est  caracterise  par  une  periode  d’echantillonnage  egale  au  temps 
de  conversion  analogique  numerique  et  un  temps  d’execution  de  l’ordre  de  quelques 
microsecondes.  Avec  un  tel  mode  de  fonctionnement,  l’infonnation  sur  revolution  du  courant 
est  rafraichie  plus  rapidement  avec  une  periode  d’echantillonnage  de  2.4  ps.  Ceci  pennet 
d’avoir  une  detection  plus  precise  de  l’instant  de  depassement  de  la  bande.  Le  systeme  reagit 
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done  apres  un  retard  de  temps  d’ execution  par  rapport  a 1’ instant  de  detection  du  depassement 
de  la  bande.  Ce  temps  d’execution  etant  tres  petit  (de  l’ordre  de  quelques  microsecondes),  le 
depassement  de  bande  est  corrige  quasi-instantanement.  Ceci  permet  de  reproduire  un 
fonctionnement  quasiment  analogique  de  la  strategic  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  variable. 

2.3.  Controle  du  courant  d’une  machine  synchrone  base  sur  une  strategic 
de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee 

Les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee  constituent  une  classe 
speciale  des  strategies  de  controle  ON/OFF.  Elies  sont  basees  sur  la  technique  nominee 
modulation  delta  [Kaz-98],  [Khe-87].  Bien  que  cette  technique  ressemble  aux  techniques  de 
controle  de  courant  utilisant  les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation 
variable,  son  principe  de  fonctionnement  est  assez  different.  En  effet,  les  correcteurs  a 
hysteresis  sont  remplaces  par  des  comparateurs  a signe  et  les  signaux  de  commande  sont 
echantillonnes  via  des  echantillonneurs  bloqueurs  mis  en  aval  des  comparateurs  a signe.  Par 
consequent,  uniquement  le  changement  de  signe  de  l’erreur  des  courants  est  detecte  et  les 
signaux  de  commande  sont  echantillonnes  avec  une  frequence  fixe  egale  a la  frequence 
d’echantillonnage  des  echantillonneurs  bloqueurs.  Par  consequent,  le  vecteur  tension  applique 
par  l’onduleur  de  tension  reste  inchange  durant  chaque  periode  d’echantillonnage  et  la 
frequence  de  commutation  est  variable  sans  depasser  la  moitie  de  la  frequence 
d’echantillonnage  de  l’echantillonneur  bloqueur.  Ceci  pennet  d’un  autre  cote  de  garantir  le 
bon  fonctionnement  de  l’onduleur  de  tension  en  choisissant  une  frequence  d’echantillonnage 
Fe  de  l’echantillonneur  bloqueur  inferieure  ou  egale  au  double  de  la  frequence  de 
commutation  maximale  des  interrupteurs  de  puissance  de  l’onduleur  de  tension.  Par  ailleurs, 
les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee  possedent  une 
structure  simple  qui  est  bien  adaptee  pour  les  controles  analogiques  coniine  pour  les  controles 
numeriques.  Cependant,  vu  le  caractere  discret  du  mode  de  fonctionnement  de  ces  strategies, 
les  ondulations  de  courant  ne  possedent  pas  une  amplitude  constante.  Elies  dependent  des 
parametres  de  la  machine  utilisee,  de  la  tension  du  bus  continu  et  de  la  frequence 
d’echantillonnage  de  l’echantillonneur  bloqueur. 

Dans  ce  paragraphe  est  presentee  F implantation  sur  cible  FPGA  d’exemples  de  strategies  de 
controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee.  II  s’agit  des  strategies  de  controle 
resultantes  de  l’application  du  principe  de  la  modulation  delta  a la  strategic  de  controle  par 
hysteresis  a regulateurs  independants  et  a la  strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan 
(a,p). 


2.3.1.  Application  de  la  modulation  delta  aux  exemples  de  strategies  de  controle 
ON/OFF 

2.3. 1.1.  Application  de  la  modulation  delta  a la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a 
regulateurs  independants 

La  figure  2.24  presente  la  structure  de  controle  obtenue  en  appliquant  la  technique  de  la 
modulation  delta  a la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants.  Comine 
le  montre  cette  figure,  les  correcteurs  a hysteresis  sont  remplaces  par  des  comparateurs  a signe 
a deux  niveaux.  Les  signaux  de  commande  a la  sortie  des  comparateurs  a signe  sont 
echantillonnes  via  des  echantillonneurs  bloqueurs  travaillants  avec  une  frequence 
d’echantillonnage  egale  a Fe.  Le  mode  de  fonctionnement  des  comparateurs  a signe  a deux 
niveaux  est  caracterise  par  les  equations  suivantes  : 
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|Q=  1 si  Aisi  = (is*  -isi)  > 0 
|C,  = 0 si  Aisi  = (is*  -/„■)<  0 


(2.7) 
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Fig.  2.24.  (a)  Strategic  de  controle  ON/OFF  a regulateurs  independants  et  a frequence  de 
commutation  limitee  ( b ) Controle  de  l ’echantillonneur  bloqueur 
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2.3. 1.2.  Application  de  la  modulation  delta  a la  strategic  de  controle  par  hysteresis 
dans  le  plan  (a,P) 


La  figure  2.25  presente  la  structure  de  controle  obtenue  en  appliquant  la  technique  de  la 
modulation  delta  a la  strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a.|:S).  Dans  cette  figure, 
les  correcteurs  a hysteresis  a trois  niveaux  sont  remplaces  par  des  comparateurs  a signe  a trois 
niveaux  et  les  signaux  de  commande  generes  par  la  table  de  commutation  sont  echantillonnes 
via  des  echantillonneurs  bloqueurs  travaillant  a une  frequence  d’echantillonnage  egale  a Fe. 
Le  controle  des  echantillonneurs  bloqueurs  est  similaire  a celui  presente  dans  la  figure  2.28.b. 
Les  equations  caracterisant  le  mode  de  fonctionnement  des  comparateurs  a signe  a trois 
niveaux  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


= -l 

si 

Al',a  < 0 

c/?  = 

-1 

si 

A isP  < 0 

= 0 

si 

Aisa  = 0 

(2.8) 
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Fig.  2.25.  Strategic  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a,p)  a frequence  de  commutation  limitee 
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2.3.2.  Realisation  experimentale  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  limitee 

2.3.2. 1.  Implantation  sur  cible  FPGA  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence 
de  commutation  limitee 

Le  developpement  des  architectures  de  controle  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a 
frequence  de  commutation  limitee  peut  etre  effectue  en  se  basant  sur  les  architectures  deja 
developpees  pour  les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable.  En 
effet,  vu  la  flexibilite  des  solutions  FPGA,  il  suffit  de  reprendre  ces  architectures  et 
d’effectuer  de  simples  modifications.  Dans  le  cadre  des  strategies  de  controle  considerees,  ces 
modifications  portent  essentiellement  sur  les  points  suivants: 

- Le  signal  Start  qui  active  l’unite  de  controle  globale  n’est  plus  force  a un  niveau  logique 
haut,  mais  devient  une  impulsion  de  frequence  egale  a la  frequence  d’echantillonnage  Fe. 

- L’unite  de  controle  globale  active  sequentiellement  les  modules  de  l’interface  A/N  et  de  la 
strategic  de  controle  ON/OFF  consideree. 

- Les  bandes  des  modules  des  correcteurs  a hysteresis  sont  imposees  egales  a zero  afin  de 
realiser  un  fonctionnement  similaire  a celui  des  comparateurs  a signe.  Les  modules  des 
correcteurs  a hysteresis  peuvent  aussi  etre  remplaces  par  de  nouveaux  modules  de 
comparateurs  a signe. 

La  figure  2.26  presente  les  diagrammes  temporels  caracterisant  F implantation  sur  cible  FPGA 
des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable.  Ces  diagrammes 
correspondent  au  mode  de  fonctionnement  a frequence  de  commutation  limitee  de  la  strategic 
de  controle  ON/OFF  a regulateurs  independants  (Figure  2. 26. a)  et  de  la  strategic  de  controle 
ON/OFF  dans  le  plan  (a, (3)  (Figure  2.26. b).  Ils  ont  ete  realises  en  reprenant  les  architectures 
donnees  par  les  figures  2.8  et  2.9  et  en  effectuant  les  modifications  citees  precedemment.  Pour 
la  realisation  d’un  tel  mode  de  fonctionnement,  chaque  cycle  de  calcul  est  active  par  une 
impulsion  du  signal  Start.  Ce  signal  active  l’unite  de  controle  globale  qui,  a son  tour,  active  en 
parallele  les  modules  de  l’interface  codeur  et  de  l’interface  A/N.  Ensuite,  quand  le  module  de 
l’interface  A/N  indique  l’achevement  du  processus  de  conversion  analogique  numerique, 
l’unite  de  controle  globale  active  le  module  de  la  strategic  de  controle  ON/OFF  consideree. 
Lorsque  ce  dernier  termine  son  calcul,  les  signaux  de  commande  sont  appliques  a l’onduleur 
de  tension. 

Les  perfonnances  obtenues  en  termes  de  consommation  de  ressources  et  de  temps  de  calcul 
sont  similaires  a celles  trouvees  pour  les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  variable  (voir  tableaux  2.3  et  2.4).  Le  temps  d’execution  total  Tex  pour  chaque 
strategic  de  controle  ON/OFF  est  egal  a la  somine  du  temps  de  conversion  analogique 
numerique  et  du  temps  de  calcul  du  module  de  la  strategic  de  controle  ON/OFF.  Les  cycles  de 
calcul  des  signaux  de  commande  sont  actives  au  debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage 
Te,  qui  est  plus  grande  que  le  temps  d’execution  Tex.  Par  ailleurs,  les  etats  logiques  des 
signaux  de  commande  sont  rafraichis  un  temps  Tex  apres  le  debut  de  chaque  periode 
d’echantillonnage.  Par  consequent,  deux  rafraichissements  consecutifs  des  etats  logiques  des 
signaux  de  commande  s’effectuent  avec  une  difference  temporelle  d’une  periode 
d’echantillonnage  Te  comine  le  montre  la  figure  2.26.  La  frequence  de  commutation  est  done 
limitee  a la  moitie  de  la  frequence  d’echantillonnage.  Ceci  permet  d’avoir  un  mode  de 
fonctionnement  similaire  a celui  obtenu  par  l’utilisation  d’un  echantillonneur  bloqueur. 
Cependant,  par  rapport  au  controle  analogique,  les  signaux  de  commande  ne  sont  pas 
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appliques  instantanement,  mais  apres  un  delai  de  temps  d’ execution  Tex. 


4(1,2  )M 

9-W 


C(1,2.3)W 


em[k+  i] 

(a) 


C(1.2,3,[*+l] 


e„rn 


em\_k+ 1] 

(b) 


Fig. 2.26.  (a)  Diagramme  temporel  de  l ’architecture  de  la  strategie  de  controle  ON/OFF  a regulateurs 
independants  et  a frequence  de  commutation  limitee  ( b ) Diagramme  temporel  de  l ’architecture  de  la 
strategie  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a,p)  a frequence  de  commutation  limitee 


2.3.2.2.  Resultats  experimentaux 

2. 3. 2. 2.1.  Resultats  experimentaux  de  la  strategie  de  controle  ON/OFF  a regulateurs 
independants  et  a frequence  de  commutation  limitee 

Les  figures  2.27,  2.28,  2.29  et  2.30  presentent  les  resultats  experimentaux  obtenus  avec  la 
strategie  de  controle  ON/OFF  a regulateurs  independants  et  a frequence  de  commutation 
limitee.  Ces  resultats  sont  obtenus  pour  une  tension  du  bus  continu  E egale  a 540V  et  un 
temps  d’execution  Tex  de  2.76  us.  La  figure  2.27  montre  Failure  obtenue  pour  les  courants 
statoriques,  et  ce  pour  des  frequences  d’echantillonnage  egales  a 5 kHz,  10  kHz  et  20  kHz. 
Les  taux  de  distorsion  harmonique  obtenus  pour  un  meme  point  de  fonctionnement,  et  pour 
les  differentes  frequences  d’echantillonnages  utilisees  sont  presentes  dans  le  tableau  2.5.  Ces 
resultats  montrent  que  le  taux  de  distorsion  harmonique  des  courants  diminue  lorsque  la 
frequence  d’echantillonnage  augmente.  Par  ailleurs,  les  resultats  experimentaux  de  la  figure 
2.27  montrent  que  les  ondulations  de  courant  sont  variables  et  sont  d’autant  plus  importantes 
que  la  frequence  d’echantillonnage  diminue. 


Frequence  d’echantillonnage 

TDH 

5 kHz 

17.36% 

10  kHz 

7.61% 

20  kHz 

4.89% 

Tab. 2. 5.  Taux  de  distorsion  harmonique  en  fonction  de  la  frequence  d’echantillonnage 

La  figure  2.28  quant  a elle  presente  les  lieux  du  vecteur  courant  statorique  obtenus  pour 
differentes  frequences  d’echantillonnage  Fe.  Cette  figure  montre  egalement  que  les 
ondulations  de  courant  diminuent  lorsque  la  frequence  d’echantillonnage  augmente. 
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Fig. 2. 27.  Allure  des  courants  statoriques  is\  et  is 2 (£=540V,  Tex=2.76\is) 
(a-b)  Fe  =5  kHz  (c-d)  Fe=  10  kHz  (e-f)  Fe= 20  kHz 


0 4,  0 4 -4,  0 4, 


(a)  (b)  (c) 

Fig.2.2 8.  Lieu  du  vecteur  courant  statorique pour  (is=540V,  7L=2.76|.is) 

(a)  Fe=5  kHz  (6)  Fe=  1 0 kHz  (c)  Fe=20  kHz 

La  figure  2.29  montre  le  comportement  transitoire  d’une  strategic  de  controle  ON/OFF  a 
regulateurs  independants  et  a frequence  de  commutation  limitee.  Les  resultats  experimentaux 
donnes  par  cette  figure  sont  obtenus  suite  a l’application  d’echelons  sur  la  reference  isq  (de 
+Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +Isn)  tout  en  maintenant  la  reference  isd  egale  a zero.  Durant  ces  essais, 
le  couple  resistant  est  maintenu  egal  au  couple  nominal.  Les  temps  de  reponse  en  regime 
transitoire  sont  d’environ  2 ms. 
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Fig. 2.29.  Reponses  a des  echelons  sur  la  reference  isq  (de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +Isn ) 

(£'=540V,  Tex=2.16\is) 

(a)  Allure  des  courants  is\  et  is2  ( b-c ) Allure  des  courants  iSd  et  isq  (d-e)  Allure  des  courants  isq  et  4i 


Les  figures  2. 30. a et  2.30.b  montrent  Failure  des  tensions  statoriques  obtenues  lors  d’un 
fonctionnement  a haute  vitesse  (co=2co„/3)  et  a basse  vitesse  (ro=ro„/3).  Cette  figure  montre  que 
les  tensions  simples  sont  plus  hachees  a faible  vitesse.  Ceci  est  du  a une  augmentation  de  la 
frequence  de  commutation,  elle-meme  due  a une  diminution  de  1’  amplitude  des  termes  de 
force  electromotrice  induite  lors  d’un  fonctionnement  a basse  vitesse.  La  figure  2.30.C 
presente  le  lieu  du  vecteur  tension  statorique.  Comine  le  montre  cette  figure,  uniquement  les 
vecteurs  actifs  sont  appliquees  et  il  n’y  a pas  d’ application  du  vecteur  nul.  Ceci  est  du  au  fait 
que,  vu  le  caractere  discret  des  strategies  de  controle  ON/OFF,  l’annulation  simultanee  des 
erreurs  de  courants  sur  les  trois  phases  statoriques  est  un  phenomene  tres  rare.  En  effet,  selon 
le  diagramme  de  commutation  d’un  controle  par  hysteresis  a regulateur  independants  comine 
celui  presente  par  la  figure  2.3,  un  vecteur  non  nul  est  forcement  applique  lorsque  l’erreur  de 
courant  sur  une  phase  depasse  le  double  de  la  largeur  de  bande  des  correcteurs  a hysteresis. 
Or,  pour  un  fonctionnement  a frequence  de  commutation  limitee  la  largeur  de  bande  des 
correcteurs  a hysteresis  est  imposee  egale  a zero.  Etant  donne  que  l’echantillonnage  des 
courants  statoriques  est  effectue  de  facon  discrete  a chaque  periode  d’echantillonnage,  il  y a 
forcement  une  erreur  sur  une  phase  statorique  qui  n’est  pas  nulle.  La  bande  nulle  est  done 
depassee  et  un  vecteur  tension  actif  est  applique. 


(a)  (b)  (c) 

Fig. 2.30.  (L=540V,  7’ex=2.76ps)  (a-b)  Allure  des  tensions  simples  Vs\  et  Vs2  (a)  ©=2co„/3  ( b ) co=©„/3 

(c)  Lieu  du  vecteur  tension  statorique 
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2. 3. 2. 2. 2.  Resultats  experimentaux  de  la  strategic  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a, (3) 
et  a frequence  de  commutation  limitee 

Les  figures  2.31,  2.32,  2.33  et  2.34  presentent  les  resultats  experimentaux  obtenus  avec  la 
strategic  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a,P)  a frequence  de  commutation  limitee.  Ces 
resultats  sont  obtenus  pour  une  tension  du  bus  continu  E egale  a 540V  et  un  temps 
d’execution  Tex  egal  a 2.98  ps.  La  figure  2.31  montre  Failure  obtenue  pour  les  courants 
statoriques  a des  frequences  d’echantillonnage  egale  a 5 kHz,  10  kHz  et  20  kHz.  Les  resultats 
experimentaux  de  la  figure  2.31  montrent  que  les  ondulations  de  courant  sont  variables  et  sont 
d’autant  plus  importantes  que  la  frequence  d’echantillonnage  diminue.  Le  tableau  2.6  presente 
les  taux  de  distorsion  harmonique  obtenus  pour  un  meme  point  de  fonctionnement  et  pour  les 
differentes  frequences  d’echantillonnage  utilisees.  Ces  resultats  montrent  que  le  taux  de 
distorsion  harmonique  des  courants  diminue  lorsque  la  frequence  d’echantillonnage 
augmente.  II  est  a noter  aussi  que  pour  une  meme  frequence  d’echantillonnage,  le  taux  de 
distorsion  obtenu  avec  une  strategic  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a, (3)  est  meilleur  que 
celui  trouve  avec  une  strategic  de  controle  a regulateurs  independants.  Ceci  s’explique  par  le 
fait  que  la  strategic  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a, (3)  regule  le  vecteur  erreur  courant  et 
non  chaque  phase  independamment  comme  le  cas  d’une  strategic  de  controle  ON/OFF  a 
regulateurs  independants. 


Fig. 2.31.  Allure  des  courants  statoriques  4i  et  is 2 (L=540V,  7L=2.98ps) 
(a-b)  Fe  =5  kHz  (c-d)  Fe=  10  kHz  (e-f)  Fe= 20  kHz 
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La  figure  2.32  presente  les  lieux  du  vecteur  courant  statorique  obtenus  pour  differentes 
frequences  d’echantillonnage  Fe.  Cette  figure  montre  egalement  que  les  ondulations  de 
courant  diminuent  lorsque  la  frequence  d’echantillonnage  augmente. 


Frequence  d’echantillonnage 

TDH 

5 kHz 

14.12% 

10  kHz 

6.73% 

20  kHz 

4.80% 

Tab. 2. 6.  Taux  de  distorsion  harmonique  en  fonction  de  la  frequence  d’echantillonnage 


o 

(a)  (b)  (c) 

Fig. 2.32.  Lieu  du  vecteur  courant  statorique  pour  (£=540  V,  7’ec=2.98ps) 
(a)  Fe= 5 kHz  (/;)  £>  1 0 kHz  (c)  £>20  kHz 


Fig.2.33.  Reponses  a des  echelons  sur  la  reference  isq*  ( de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +/„,) 

(£=540V,7’et=2.98ps) 

(a)  Allure  des  courants  isa  et  fp  (b)  Allure  des  courants  isi  et  is2 
(c-d)  Allure  des  courants  isd  et  isq  (ef)  Allure  des  courants  isq  et  4i 

La  figure  2.33  montre  le  comportement  transitoire  d’une  strategic  de  controle  ON/OFF  dans 
le  plan  (a, (3)  a frequence  de  commutation  limitee.  Les  resultats  experimentaux  donnes  par 
cette  figure  sont  obtenus  suite  a l’application  d’echelons  sur  la  reference  isq  (de  +Isn  a -Isn  et 
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de  -Isn  a +Isn)  tout  en  maintenant  la  reference  is / egale  a zero.  Durant  ces  essais,  le  couple 
resistant  est  maintenu  egal  au  couple  nominal.  Le  regime  transitoire  s’effectue  en  un  temps  de 
l’ordre  de  2 ms. 

La  figure  2.34  presente  failure  des  tensions  simples  Vsi  et  VS2  ainsi  que  le  lieu  du  vecteur 
tension  statorique.  Cette  figure  montre  que  uniquement  les  vecteurs  V2 , V3,  V5  et  V6  sont 

appliques.  Ceci  est  du  au  fait  que,  vu  le  caractere  discret  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a 
frequence  de  commutation  limitee,  les  erreurs  de  courant  sur  l’axe  a et  l’axe  ft  sont  la  plupart 
du  temps  non  nulles  lors  de  l’acquisition  des  courants  au  debut  de  chaque  periode 
d’echantillonnage.  Les  signaux  Ca  et  Cp  dans  ce  cas  sont  egales  soit  a -1  ou  1.  Par  consequent, 

et  selon  le  tableau  2.2,  uniquement  les  vecteurs  tension  V2 , V3,  V5  et  V6  sont  appliques. 


Fig.234.  (L=540V,  7F=2.98ps)  {a)  Allure  des  tensions  simples  Vsi  et  Vs2  (c)  Lieu  du  vecteur  tension 

statorique 


2. 3. 2. 2. 3.  Influence  des  delais  du  temps  de  calcul 


Comine  mentionne  precedemment,  les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  limitee  sont  caracterisees  par  des  ondulations  de  courant  non  constantes.  Ces 
ondulations  dependent  essentiellement  des  parametres  de  la  machine,  de  la  tension  du  bus 
continu  et  de  la  frequence  d’echantillonnage.  Cependant,  lorsqu’il  s’agit  de  realisation 
numerique  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee,  les 
ondulations  de  courant  dependent  en  plus  des  delais  de  temps  de  calcul.  Afin  d’illustrer  ceci, 
les  resultats  experimentaux  trouves  dans  le  paragraphe  precedent  sont  compares  a des 
resultats  experimentaux  resultant  de  F implantation  de  strategies  de  controle  ON/OFF  a 
frequence  de  commutation  limitee  fonctionnant  avec  une  periode  d’echantillonnage  Te  egale  a 
100  ps  et  un  temps  d’execution  deliberement  fixe  egal  a 50  us. 


Fig. 2.35.  Allure  du  courant  4i  pour  C=1  OOps  et  7F=50gs  (a)  Strategie  de  controle  ON/OFF  a 
regulateurs  independants  et  a frequence  de  commutation  limitee  ( b ) Strategie  de  controle  ON/OFF 
dans  le  plan  (a,p)  a frequence  de  commutation  limitee 


La  figure  2.35  montre  Failure  du  courant  is\  obtenue  avec  les  deux  strategies  de  controle 
ON/OFF  etudiees,  et  ce  pour  une  periode  d’echantillonnage  egale  a 100  ps  et  un  temps 
d’execution  Tex  egal  a 50  ps.  En  comparant  respectivement  les  figures  2. 35. a et  2.35.b  aux 
figures  2.27.d  et  2.3 l.d  qui  sont  obtenues  pour  un  meme  point  de  fonctionnement,  une  meme 
periode  d’echantillonnage,  mais  un  temps  d’execution  de  quelques  microsecondes,  il  est  clair 
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que  pour  chacune  des  strategies  de  controle  ON/OFF  etudiees,  les  ondulations  de  courant 
augmentent  d’une  maniere  significative  lorsque  les  delais  dus  au  temps  de  calcul  augmentent. 
Par  ailleurs,  le  taux  de  distorsion  harmonique  est  plus  faible  lorsque  le  temps  d’execution 
diminue.  Afin  d’expliquer  la  difference  obtenue  sur  la  qualite  de  regulation  de  courant,  la 
figure  2.36  presente  un  exemple  devolution  du  courant  avec  une  strategic  de  controle 
ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee  pour  une  periode  d’echantillonnage  de  100  ps  et 
pour  deux  temps  d’execution  differents.  Le  premier  etant  fixe  egal  a 50  ps  et  le  deuxieme 
etant  plus  petit  et  de  l’ordre  de  quelques  microsecondes.  Coinme  le  montre  la  figure  2.36,  a 
l’instant  tk  correspondant  a la  keme  periode  d’echantillonnage,  une  valeur  du  courant  i qui  est 
superieure  a sa  reference  i est  echantillonnee.  Les  signaux  de  commande  calcules  doivent 
alors  faire  decroitre  le  courant.  Cependant,  coinme  le  montre  les  diagrammes  temporels  de  la 
figure  2.26,  et  vu  les  retards  dus  aux  temps  de  calcul,  les  signaux  de  commande  ne  sont  pas 
appliques  immediatement  apres  l’instant  d’echantillonnage  du  courant,  mais  apres  un  delai  de 
temps  d’execution  Tex.  C’est  pourquoi,  sur  la  figure  2.36,  le  courant  i commence  a decroitre 
avec  un  retard  d’un  temps  d’execution  par  rapport  a l’instant  tk.  Le  courant  i obtenu  avec  un 
temps  d’execution  de  50  ps  (presente  avec  trait  continu  sur  la  figure  2.36)  commence  a 
decroitre  plus  tardivement  que  le  courant  i obtenu  avec  un  temps  d’execution  de  quelques 
microsecondes  (presente  avec  trait  discontinu  sur  la  figure  2.36).  Ce  phenomene  se  repete  a 
chaque  periode  d’echantillonnage  et  par  consequent,  les  ondulations  de  courant  sont  bien  plus 
importantes  pour  un  temps  d’execution  egal  a 50  ps.  La  qualite  de  regulation  de  courant  est 
par  la  suite  meilleure  avec  un  temps  d’execution  tres  petit  realise  par  une  implantation 
numerique  sur  cible  FPGA.  D’ou  l’importance  de  l’utilisation  des  composants  FPGA  pour 
1’ implantation  de  telles  strategies  de  controle  vu  la  reduction  du  temps  d’execution 
considerable  offerte  par  leurs  grandes  capacites  de  calcul. 


Detection  du  depassement  de  bande 


Fig.  2.36.  Evolution  du  courant  i avec  une  strategie  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation 
limitee  (a)  Te=100/as  et  Tex=50jus  (b)  Te=100jus  et  Tex  de  quelques  microsecondes 

2.4.  Conclusion 

Ce  chapitre  a porte  sur  la  realisation  experimentale,  a base  de  solutions  FPGA,  du  controle  du 
courant  d’une  machine  synchrone  via  des  strategies  de  controle  ON/OFF.  Ces  strategies  ont 
ete  reparties  en  deux  classes  : La  premiere  comporte  les  strategies  de  controle  ON/OFF  a 
frequence  de  commutation  variable  et  la  deuxieme  comporte  les  strategies  de  controle 
ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee.  Les  caracteristiques  du  mode  de 
fonctionnement  des  architectures  materielles  con?ues  ont  ete  traitees  et  analysees.  Enfin, 
l’importance  et  la  specificite  de  l’utilisation  des  FPGA  coinme  support  pour  1’ implantation  de 
ce  type  de  strategies  a ete  aussi  discutee,  notamment  leur  capacite  a reproduire  un  mode  de 
fonctionnement  quasiment  analogique  avec  des  solutions  pourtant  numeriques. 
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3.1.  Introduction 

Le  controle  predictif  est  un  concept  tres  large  qui  inclut  differentes  strategies  de  controle.  Une 
classification  de  ces  strategies  est  presentee  dans  [Ken-00].  Le  controle  predictif  du  courant 
constitue  un  moyen  tres  efficace  pour  satisfaire  les  differentes  contraintes  liees  a la  regulation 
du  courant.  Cependant,  vu  leur  complexite  algorithmique,  les  techniques  de  controle  predictif 
du  courant  sont  caracterisees  par  des  architectures  de  commande  assez  complexes  et  difficiles 
a mettre  en  oeuvre.  Par  ailleurs,  leur  implantation  numerique  sur  des  cibles  logicielles  est 
caracterisee  par  un  delai  significatif  entre  l’instant  d’echantillonnage  des  courants  et  le  temps 
d’application  du  vecteur  tension  calcule.  Par  consequent,  les  perfonnances  du  controle 
predictif  du  courant  sont  affectees.  Des  modifications  algorithmiques  sont  necessaires  dans  ce 
cas  afin  d’ assurer  les  perfonnances  basiques  de  controle.  Dans  les  references  [Abu-04], 
[Moo-03]  et  [Kuk-96],  l’effet  du  delai  de  temps  d’execution  est  discute,  et  des  controles 
predictifs  du  courant  qui  considerent  et  compensent  ce  delai  sont  presentes.  Dans  un  autre  cas, 
une  reduction  du  temps  d’execution  du  controle  predictif  du  courant  d’une  machine  synchrone 
est  realisee  dans  [Huy-94]  a travers  l’utilisation  de  plusieurs  tables  de  memoires  EPROM. 
Dans  [Rod-07]  une  reduction  du  temps  d’execution  est  aussi  effectuee  en  simplifiant 
l’algorithme  de  controle. 

De  meilleures  performances  de  controle  et  une  meilleure  qualite  de  regulation  du  courant 
peuvent  etre  obtenues  en  utilisant  le  controle  predictif  si  le  vecteur  tension  calcule  est 
applique  rapidement,  sans  delai  significatif  du  temps  d’execution  et  sans  modification  de 
l’algorithme  de  controle.  Cette  nouvelle  alternative  est  presentee  dans  ce  chapitre,  et  ce  en 
utilisant  une  cible  FPGA  comine  support  pour  1’ implantation  de  l’algorithme  de  commande. 
La  rapidite  de  calcul  des  FPGA  fait  que  le  temps  d’execution  est  de  l’ordre  de  quelques 
microsecondes  en  depit  de  la  complexite  de  1’ architecture  a implanter,  et  le  vecteur  tension 
calcule  est  applique  quasi-instantanement. 

3.2.  Structure  typique  d’un  controle  predictif 

Selon  [Ken-00]  et  [Kaz-02],  la  structure  typique  d’une  strategie  de  controle  predictif 
du  courant  d’une  machine  triphasee  alternative  est  donnee  par  la  figure  3.1.  Cette  strategie  est 
basee  sur  une  resolution  des  equations  mathematiques  qui  decrivent  le  comportement  d’une 
machine  par  rapport  au  vecteur  tension  qui  lui  est  applique.  Un  modele  mathematique  de  la 
machine  permet  d’estimer  l’etat  actuel  de  la  machine.  Ensuite,  un  module  de  prediction  et 
d’ optimisation  pennet  de  predire  1’ evolution  du  vecteur  courant  sta  tori  que  et  de  choisir,  selon 
une  procedure  d’ optimisation,  le  vecteur  tension  a appliquer  le  plus  adequat  a appliquer. 


Fig.  3.1.  Structure  typique  d’une  strategie  de  controle  predictif  du  courant 
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II  est  possible  de  classer  les  strategies  de  controle  predictif  en  deux  classes  [Kaz-02]: 

Les  strategies  de  controle  predictif  a frequence  de  commutation  minimale. 

Les  strategies  de  controle  predictif  a frequence  de  commutation  limitee. 

Dans  la  suite  de  ce  paragraphe,  on  s’interessera  tout  d’abord  a presenter  chacune  de  ces  deux 
classes  de  strategies.  Ensuite,  on  presentera  la  mise  en  oeuvre  experimentale  d’une  strategic  de 
controle  predictif  pour  le  controle  du  courant  d’une  machine  synchrone. 


3.2.1.  Strategies  de  controle  predictif  a frequence  de  commutation  minimale 


Ces  strategies  sont  basees  sur  l’utilisation  de  correcteurs  a hysteresis.  Ces  correcteurs 
imposent  un  contour  limite  pour  le  vecteur  erreur  courant.  Par  exemple,  sur  la  figure  3. 2. a,  la 
limite  du  vecteur  erreur  courant  est  un  cercle  centre  sur  l’extremite  du  vecteur  courant  de 
reference.  Quand  le  vecteur  courant  reel  percute  le  contour  limite,  il  a la  possibility  d’ avoir 
sept  nouvelles  trajectoires  possibles,  chacune  d’elles  correspond  a un  des  sept  vecteurs  tension 
que  peut  generer  l’onduleur  de  tension  (six  vecteurs  actifs  et  un  vecteur  nul).  Les  sept 
trajectoires  possibles  du  courant  sont  predites  et  une  procedure  d’ optimisation  permet  de 
choisir  le  vecteur  tension  qui  minimise  la  frequence  de  commutation.  Le  vecteur  tension 
selectionne  est  celui  pour  lequel  le  vecteur  erreur  courant  met  le  plus  de  temps  pour  percuter  a 
nouveau  les  limites  du  contour  impose  par  les  correcteurs  a hysteresis. 


Imaginaire 


(b) 

Fig.  3.2.  (a)  Controle  predictif  a frequence  de  commutation  minimale  ( Contour  limite:  Cercle) 

( b ) Exemples  de  contours  limites 


A noter  que  dans  ce  cas,  la  forme  du  vecteur  erreur  courant  est  independante  du  systeme  de 
coordonnees  choisi.  II  est  done  possible  de  developper  cette  technique  de  controle  predictif 
dans  un  systeme  de  coordonnees  stationnaire  ou  toumant. 


3.2.2.  Strategies  de  controle  predictif  a frequence  de  commutation  limitee 


Dans  le  cas  des  strategies  de  controle  predictif  a frequence  de  commutation  limitee,  les 
signaux  de  commande  sont  calcules  a chaque  periode  d’echantillonnage.  Comine  mentionne 
au  debut  de  ce  chapitre,  une  strategic  de  controle  predictif  est  basee  sur  les  equations 
mathematiques  de  la  machine.  A partir  de  ces  equations,  et  en  supposant  que  le  vecteur 
courant  statorique  f ainsi  que  le  vecteur  force  electromotrice  induite  es  de  la  machine 

triphasee  alternative  sont  echantillonnes  avec  une  periode  d’echantillonnage  Te,  le  vecteur 
courant  statorique  correspondant  a la  (k+ 1 )eme  periode  d’echantillonnage  peut  etre  predit  en 
fonction  des  vecteurs  courant,  tension  et  force  electromotrice  induite  de  la  keme  periode 
d’echantillonnage  comme  le  montre  la  relation  (3.1). 
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l[k+y\=f{l[kimiexk]) 


(3.1) 


Dans  l’equation  (3.1),  les  vecteurs  Vs{k]  et  es[k\  sont  supposes  constants  pendant  une 

periode  d’echantillonnage  Te.  Cette  hypothese  impose  le  choix  d’une  periode 
d’echantillonnage  tres  inferieure  a la  constante  de  temps  electrique  du  systeme.  Par  ailleurs, 
l’equation  (3.1)  est  d’autant  plus  vraie  que  la  periode  d’echantillonnage  est  petite. 

A partir  de  l’equation  (3.1),  il  est  possible  d’avoir  sept  trajectoires  differentes  du  vecteur 
courant  statorique  selon  le  vecteur  tension  applique  durant  la  keme  periode  d’echantillonnage. 
Ensuite,  selon  une  procedure  d’ optimisation,  un  vecteur  tension  parmi  les  differents  vecteurs 
que  peut  generer  l’onduleur  de  tension  est  choisi.  Ce  vecteur  est  applique  durant  la  keme 
periode  d’echantillonnage. 

A noter  que,  comine  dans  le  cas  d’une  strategic  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  limitee,  la  frequence  de  commutation  dans  ce  cas  est  variable,  mais  limitee  a la 
moitie  de  la  frequence  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de  commande. 

D’ autre  part,  il  est  possible  de  developper  une  strategic  de  controle  predictif  avec  une 
frequence  de  commutation  fixe  en  determinant  un  vecteur  tension  optimal  qui  force  le  vecteur 
courant  reel  a atteindre  le  vecteur  courant  de  reference.  En  effet,  en  rcmplacant  dans 
l’equation  (3.1)  le  vecteur  courant  is[k  + 1]  par  le  vecteur  courant  de  reference  a la  keme 

periode  d’echantillonnage  i*[k],  il  est  possible  de  determiner  le  vecteur  tension  optimal  pour 
corriger  le  vecteur  erreur  courant  comme  le  montre  la  relation  (3.2). 

Vsop\k]  = f{is[k]X\klds[k])  (3.2) 


Ee  vecteur  tension  calcule  par  la  relation  (3.2)  est  par  la  suite  impose  en  valeur  moyenne  a 
travers  un  processus  de  modulation  de  largeur  d’ impulsion.  Ceci  impose  done  une  frequence 
de  commutation  fixe  des  interrupteurs  de  puissance  de  l’onduleur  de  tension. 


3.3.  Developpement  d’une  strategic  de  controle  predictif  pour  le  controle 
du  courant  d’une  machine  synchrone 


En  supposant  que  le  courant  ird  est  constant,  et  a partir  des  equations  (A.38),  (A.39),  (A.40), 
(A.41)  et  (A.42)  donnees  en  annexe  A,  l’expression  des  derivees  des  courants  isd  et  isq  par 
rapport  au  temps  sont  donnees  par  la  relation  matricielle  suivante  : 
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(3.3) 


Ou  Tscf=Lsd/Rs  et  Tsq=Lsq/Rs  representent  les  constantes  de  temps  electriques  sur 
respectivement  l’axe  d et  q.  Les  autres  termes  donnes  par  la  relation  (3.3)  sont  definies  en 
annexe  A. 

Pour  le  developpement  de  l’algorithme  de  commande  predictif,  la  relation  matricielle 
precedente  est  simplifiee  en  supposant  que  la  periode  d’echantillonnage  Te  utilisee  est  tres 
inferieure  aux  constantes  de  temps  electriques  Tsd  et  Tsq.  Par  consequent,  durant  une  keme 
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periode  d’echantillonnage  Te,  la  vitesse  de  rotation  et  la  position  angulaire  du  rotor  de  la 
machine  synchrone  sont  considerees  constantes.  Avec  ces  hypotheses  et  en  effectuant  une 
discretisation  du  premier  ordre  de  la  relation  matricielle  (3.3),  il  est  possible  de  definir  les 
equations  de  prediction  suivantes  : 


U*  + 1]  = Y~(r*  [*]  - «„[*])  + (1  - E-)ild  [*] 

Lsd  *sd 

i„[k + 1] = + o 


avec 


esd[k]  = -Lsq(odq[k]isq[k] 
esq  [k]  = Lsd(odq  [k]isd  [k]  + Msr  (odq  [, k]ird  [k] 


(3-4) 


Ou  isd[k+ 1]  et  isq[k+ 1]  sont  les  composantes  directe  et  transverse  du  vecteur  courant  statorique 
predites  a la  (k+\)eme  periode  d’echantillonnage.  Les  termes  esd  et  esq  constituent  les  termes  de 
force  electromotrice  induites  sur  respectivement  les  axes  d et  q. 


Afin  de  predire  involution  des  composantes  isd  et  isq  a la  (k+\ )eme  periode  d’echantillonnage, 
il  faut  calculer  les  vecteurs  tension  statoriques  dans  le  systeme  de  coordonnees  commun  dq 
pour  les  differents  etats  de  commutation  des  signaux  de  commande  de  l’onduleur  de  tension. 
Pour  ce  faire,  connaissant  la  valeur  de  la  tension  du  bus  continu  E,  il  est  possible  de 
determiner  les  differents  vecteurs  tension  (J A = ([V/a  bf  ]r)(/=0  7)  exprimes  dans  le  systeme 

de  coordonnees  fixe  ap,  et  ce  pour  chacune  des  combinaisons  possibles  des  signaux  de 
commande  comme  le  montre  le  tableau  3.1.  Ensuite,  l’application  de  la  matrice  de  rotation 
donnee  par  la  relation  (3.5)  permet  de  calculer  les  differents  vecteurs  tension 
Kir  )(/_0  7)  exprimes  dans  le  systeme  de  coordonnees  tournant  dq.  Parmi  les 
huit  combinaisons  possibles  des  etats  de  commutation  des  signaux  de  commande,  six  generent 
un  vecteur  tension  non  nul  (Vjdq){j=x  6),  tandis  que  deux  generent  un  vecteur  tension  nul 
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Tab3.\.  Vecteurs  tension  disponibles  en  fonction  de  I’etat  des  signaux  de  commande  C\,  CK  et  C3 
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En  considerant  les  huit  combinaisons  possibles  pour  les  signaux  de  commande  C\,  C2  et  C3, 
l’equation  (3.4)  peut  etre  exprimee  pour  les  differentes  possibility  d’application  des  vecteurs 

tension  (VsJd  )(y=0  7)  comine  suit : 

O'i  [*  + 1]  = y~  (K!,  M - [*])  + (!"  £~K  [*])<y-a.7, 

Lsd  lsd  (3.6) 

o'i  t* w - m> + a - i‘U 

^ sq  ± sq 

Ou  (iJsd[k  + l])o=0..7)  et  (iJsq[k  + l])u=0J)  sont  les  composantes  directe  et  transverse  du  vecteur 
courant  statorique  predites  pour  le  debut  de  la  (k+\ periode  d’echantillonnage  lorsque  le 
vecteur  tension  (V/dq)(j=0  7)est  applique  durant  la  keme  periode  d’echantillonnage.  La  relation 

(3.6)  montre  que,  au  debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage,  les  composantes  directe  et 
transverse  du  vecteur  courant  statorique  au  debut  de  la  prochaine  periode  d’echantillonnage 
peuvent  etre  predites  selon  le  vecteur  tension  applique.  Les  trajectoires  de  courant (F-)(  -=0  7) , 

qui  correspondent  a l’application  des  vecteurs  (Vddq  )(j=()1) , sont  definies  comme  suit : 


(0W  = yj^  + l]-^W)o=0..7)  (3.7) 

(hdq[k  + ^])o=0..7)  est  le  vecteur  courant  statorique  predit  pour  le  debut  de  la  (k+  \)eme 
periode  d’echantillonnage  lorsque  le  vecteur  tension  (Vjdq)(J= 0 J)  est  applique  durant  la  keme 
periode  d’echantillonnage.  D’ autre  part,  il  est  aussi  possible  de  predire  le  vecteur  erreur 
courant  (A iJsdq[k  + 1])(J=0  7)  exprime  dans  le  systeme  de  coordonnees  dq.  Ce  vecteur  etant  egal 
a la  difference  entre  le  vecteur  courant  statorique  de  reference  de  la  keme  periode 
d’echantillonnage  i *dq [k\  = [i*sd [k\  i*[k]]'  et  le  vecteur  courant  statorique  predit  pour  le 

debut  de  la  (k+\)eme  periode  d’echantillonnage  {ijdq [k  + 1]  = [iJsd [k  + 1]  i{q [k  + 1]]'  )(/=(l  7) 
resultant  de  l’application  du  vecteur  tension  statorique  (VsJd  )(7=0  7) . 


(A4^+i]=cj^-r4[A-+i])(,=0..7) 


(3.8) 


Les  composantes  (AiJsd[k  + 1])(7=0  7)  et  (Aidq[k  + l])(  -=0  7)  de  chaque  vecteur  erreur  courant 
+ '])(/=0..7)  ont  pour  expression  : 

(A  ijsd  [k  + 1]  = C [k]  - ijsd  [ k + l])(y=0..7)  (3.9) 

(Aii  [k  + 1]  = C [k]  - ijq  [k  + l])o=0..7)  (3.10) 

A partir  des  relations  (3.6),  (3.9)  et  (3.10),  le  module  du  vecteur  erreur  courant  peut  etre 
deduit  selon  la  relation  (3.11). 
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(A4[A:  + 1]2  ={Mjsd[k  + \-\)2  +(MJsq[k  + l])2)u=0J) 


(3-11) 


Fig.33.  (a)  Prediction  du  vecteur  erreur  courant  (A i’sdq  [ k + 1]) ( /=0  7)  Q3)  Exemple  des  differentes 

possibilites  de  prediction 


E 


Vri 


Fig.  3.4.  Principe  du  controle  predictif 


La  figure  3.4  presente  le  principe  de  la  strategic  de  controle  predictif  adoptee.  La  vitesse  de 
rotation  angulaire  electrique  de  la  machine  synchrone  go dq  est  deduite  en  derivant  la  position 
angulaire  Q(jq.  Les  courants  isci  et  isq  ainsi  que  les  termes  de  force  electromotrice  induite  eS(i  et 
esq  sont  calcules  en  utilisant  la  valeur  mesuree  des  courants  statoriques  is\  et  is2,  la  position 
mesuree  0^  ainsi  que  la  vitesse  estimee  oo dq-  Un  module  de  prediction  pennet  de  predire  les 
composantes  des  differents  vecteurs  erreur  courant  {^Vsdq\k  + 1])(/=0  7)  selon  les  relations 

(3.6),  (3.9)  et  (3.10).  Par  la  suite  une  procedure  d’ optimisation  pour  selectionner  le  vecteur 
tension  a appliquer  est  effectuee.  Cette  procedure  pennet  de  selectionner  la  combinaison  des 
signaux  de  commande  qui  aboutit  a une  valeur  minimale  du  module  au  carre  du  vecteur  erreur 

2 

).  Par  exemple,  sur  la  figure  3.3.b,  la  combinaison  des  signaux  de 

commande  (C1C2C3)  egale  a (100)  est  appliquee  etant  donnee  que  le  vecteur  V 'dq  permet 

d’ avoir  le  plus  petit  module  au  carre  du  vecteur  erreur  courant.  II  est  a no  ter  que  si  f erreur 
minimale  correspond  a 1’ application  d’un  vecteur  tension  nul,  le  choix  de  la  combinaison  des 
signaux  de  commande  est  effectue  selon  l’etat  de  commutation  des  signaux  de  commande  de 
la  precedente  periode  d’echantillonnage  de  facon  a diminuer  la  frequence  de  commutation. 
Dans  ce  cas,  si  l’etat  de  commutation  de  la  periode  d’echantillonnage  precedente  appartient  a 
l’ensemble  {(000), (001), (010), (100)},  le  vecteur  tension  nul  choisi  est  celui  genere  par  la 
combinaison  (000)  des  signaux  de  commande.  Sinon,  si  l’etat  de  commutation  de  la  periode 


courant  Min  ( Aifq 
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d’echantillonnage  precedente  appartient  a l’ensemble  {(01 1),(101),(1 10), (1 1 1)},  alors  le 
vecteur  nul  choisi  est  celui  genere  par  la  combinaison  (111)  des  signaux  de  commande. 

La  figure  (3.5)  presente  les  resultats  de  simulation  de  l’algorithme  de  commande  predictif 
considere.  Ces  resultats  sont  obtenus  suite  a l’application  d’echelons  sur  la  reference  isq  (de  0 
a +/„,  a t=0  s et  de  +Isn  a -Isn  a t=0.5  s).  Durant  les  essais  de  simulation,  la  periode 
d’echantillonnage  Te  est  fixee  a 100  ps  et  la  tension  du  bus  continue  est  egale  a 540  V.  La 
figure  (3.5)  montre  que  l’algorithme  de  commande  predictif  presente  une  tres  bonne 
dynamique  lors  des  regimes  transitoires  (de  l’ordre  de  2 ms  pour  un  transitoire  entre  +Isn  et 
—Isn)  • 


6l7s24s3(A)  isdlsq  (A  ) 


Fig.  3.5.  Resultats  de  simulation  de  la  strategie  de  controle  predictive  (6—540V,  re=100ps) 

(a)  Allures  des  courants  statoriques  ish  is2  et  is 3 ( b ) Allure  des  courants  isd  et  isq 

3.4.  Implantation  sur  cible  FPGA  de  l’algorithme  de  controle  predictif 

3.4.1.  Architecture  de  commande 

La  figure  3.6  presente  1’ architecture  de  commande  developpee  qui  correspond  a l’algorithme 
de  controle  predictif.  L ’unite  de  controle  globale  de  cette  architecture  assure  le  controle  des 
modules  de  l’interface  A/N,  de  l’interface  codeur  et  du  module  de  commande  predictive.  La 
figure  3. 7. a presente  le  diagramme  temporel  correspondant  au  mode  de  fonctionnement  de 
1’ architecture  developpee. 


Fig.  3.6.  Architecture  de  la  commande  predictive 
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L’ unite  de  controle  globale  de  [’architecture  de  commande  active  en  premier  lieu  les  modules 
de  l’interface  A/N  et  de  l’interface  codeur.  Lorsque  le  module  de  l’interface  A/N  indique  la 
fin  de  calcul  de  ses  donnees  de  sortie,  1’ unite  de  controle  globale  active  le  module  de 
commande  predictive.  Lors  de  son  activation,  l’unite  de  controle  du  module  de  commande 
predictive  active  dans  un  premier  temps  le  module  de  la  transformation  de  Park  (123-dq).  Ce 
module  permet  de  calculer  les  composantes  isd  et  isq  du  vecteur  courant  statorique.  II  est 
caracterise  par  un  temps  de  calcul  egal  a tm-dq-  Par  la  suite,  le  module  (FEM)  qui  assure  le 
calcul  des  termes  esa  et  esq  donnes  par  1’ equation  (3.4)  est  active.  II  est  caracterise  par  un 
temps  de  calcul  egal  a tpEM • Finalement,  le  module  (Prediction  & Optimisation)  est  active.  Ce 
module  permet  de  calculer  les  signaux  de  commande  C\,  C2  et  C3  selon  les  equations  (3.6), 
(3.9),  (3. 10)  et  (3. 1 1).  Le  temps  de  calcul  de  ce  module  est  egal  a tP&o- 

L’ architecture  de  controle  developpee  pour  la  commande  predictive  comporte  aussi  un 
estimateur  de  vitesse  qui  assure  la  determination  de  la  vitesse  de  rotation  go dq  a partir  de  la 
position  mecanique  0m.  Comme  le  montre  la  figure  3.6,  cet  estimateur  fonctionne 
independamment  des  autres  modules  et  n’est  pas  controle  par  l’unite  de  controle  globale.  Son 
mode  de  fonctionnement  est  detaille  dans  le  paragraphe  3.4.2. 


Module 

Latence 

Temps  de  calcul 

Interface  A/N 

120 

tA/N=  2.4  |is 

Interface  codeur 

2 

tcod  = 0.04  ps 

123-dq 

16 

623-*=  0.32  ps 

FEM 

13 

tFEM=  0.26  ps 

Prediction  & Optimisation 

82 

tp&o=  1-64  ps 

tpred  1 1 21-da+tFEM+tp&0 

tpredT  2.22  ps 

Temps  d’ execution  Tex=  tA/N+tp,ed 

A*  = 4.62  ps 

Ressources 

consommees 

Nombre  de  slices 

2056  de  5376  (38%) 

Multiplieurs  cables 
(18x18) 

5 de  16  (37%) 

Memoires  Ram 

100% 

Tab.  3.2.  Performances  de  l ’architecture  de  commande  predictive 

Te 


Tex  tA/N+  tpred 


Fef 

Start  J~~L 


Ta 

tCod 

tA/N 

bred 

tcod 

tA/N 

tpred 

C(1,2)M 

0„,[k] 


h+Tex 

Dplicati 

Ql.2,3)W 


4+i 

I t I 

Echantillon  Application  Echantillon  Application 


4(1.2)[^+1]  C(lfZ3)[*H] 

em[k+i] 


^Pred 

1 123-dq 

tpEM 

tp&o 

tpred~  1 123-dq  + tFEM+  tp&O 


Fig.3.1.  ( a ) Diagramme  temporel  de  T architecture  de  commande  predictive  ( b ) Temps  de  calcul  des 
differents  modules  de  l ’architecture  de  commande  predictive 


Le  tableau  3.2  et  la  figure  3.7.b  presentent  les  performances  en  termes  de  temps  de  calcul  et 
de  consommation  de  ressources  obtenues  pour  un  format  a virgule  fixe  13/Q12.  Le  temps  de 
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calcul  total,  tpred,  du  module  de  commande  predictive  est  egal  a 2.22  ps.  En  ajoutant  le  temps 
de  conversion  analogique  numerique  tA/N,  le  temps  d’ execution  total  Tex  de  1’ architecture  de 
commande  predictive  est  egal  a 4.62  ps. 

3.4.2.  Architecture  de  l’estimateur  de  vitesse 


Comine  mentionne  precedemment,  le  module  de  l’estimateur  de  vitesse  n’est  pas  controle  par 
l’unite  de  controle  globale.  II  fonctionne  de  fag  on  independante  et  parallelement  aux  autres 
modules.  II  est  synchronise  par  rapport  aux  changements  d’etats  des  sorties  du  codeur  absolu. 
En  effet,  la  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  c Odq  du  rotor  est  directement  estimee  a 
partir  de  la  position  mecanique  captee  par  un  codeur  absolu  a N bits  (soit  une  resolution  du 
codeur  absolu  de  2 V points).  Dans  le  cadre  de  ce  travail,  un  codeur  absolu  a 10  bits  et  de 
resolution  1024  points  est  utilise.  Le  principe  de  fonctionnement  d’un  codeur  absolu  a A bits 
est  donne  par  le  tableau  3.3.  Ce  tableau  presente  le  format  des  A bits  ■ -QmiQmo) 

generes  par  le  codeur  absolu  selon  la  position  mecanique  0,„  exprimee  en  radian.  Les  N bits 
generes  par  le  codeur  absolu  sont  interprets  cornme  etant  des  bits  non  signes  sous  un  format 
N/Q o.  L’angle  mecanique  numerique  Qm  nwn,  qui  constitue  la  valeur  decimale  du  code  binaire 
des  A bits  generes  par  le  codeur  absolu,  varie  done  de  0 a 2 V-1  lorsque  la  position  mecanique 
0,„  varie  de  0 a (2n-2n/2  v).  II  est  done  possible  de  determiner  la  position  mecanique  0,„  a partir 
des  N bits  generes  par  le  codeur  absolu  avec  une  resolution  ±(27t/2,v)  rad  selon  la  relation 
(3.12). 


0 


m 


— 0 

2^V  U m 


num 


(3.12) 


0/n 

• • • 0/w  l^wO 

Q/n  num 

0 

0 0 

0 

2n!2N 

0 01 

1 

7l/2 

010 0 

2n14 

n 

10 0 

2n12 

3n/2 

110 0 

3(2^4) 

2n-2n/2N 

1 1 

2n-  1 

Tab. 3. 3.  Format  de  la  position  numerique  generee par  un  codeur  absolu  N bits 

La  relation  liant  la  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  (;)dq  a la  position  mecanique  0,„  est 
donnee  par  la  relation  suivante  : 


®dq  =P 


dK 

dt 


(3.13) 


Ou p est  le  nombre  de  paire  de  poles  de  la  machine  electrique. 
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A partir  des  relations  (3.12)  et  (3.13),  la  relation  liant  la  vitesse  de  rotation  angulaire 
electrique  co dq  a la  position  mecanique  numerique  generee  par  le  codeur  absolu  est 

donnee  par  la  relation  suivante  : 


2 n dQ, 


®dq=P^ 


dt 


(3.14) 


En  effectuant  une  discretisation  du  premier  ordre  de  1’ equation  precedente,  la  vitesse  de 
rotation  electrique  a la  keme  periode  d’echantillonnage  a pour  expression  : 


codq[k\  = p 


2n  (9,h  nunX^-^r, 


■ JV 


(3.15) 


Ou  T est  la  periode  d’echantillonnage  utilisee  pour  la  discretisation  de  l’estimateur  de  vitesse, 
Qm_num[k]  la  position  mecanique  numerique  detectee  a la  keme  periode  d’echantillonnage  et 
co dq[k\  la  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  estimee  a la  keme  periode  d’echantillonnage. 

Un  codeur  absolu  a N bits  est  caracterise  par  un  pas  angulaire  unitaire  egal  a 2k/2n.  Pour  une 
vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  co^  donnee,  la  position  mecanique  0„,  du  rotor  parcourt 
un  pas  angulaire  egal  a 2n/2N  rad  pendant  un  temps  tinc/dec  defini  par  la  relation  suivante  : 


t 


inc  / dec 


p 2 n 

Wq2" 


(3.16) 


Si  la  periode  d’echantillonnage  T de  l’estimateur  de  vitesse  utilisee  dans  l’equation  (3.15)  est 
constante,  un  probleme  d’estimation  aura  lieu  si,  durant  une  periode  d’echantillonnage,  le 
code  binaire  de  la  position  mecanique  numerique  Qmjmm  reste  inchange.  La  difference 
( Qm_num[k]-Qm  nUm[k-l ])  est  nulle  dans  ce  cas.  Ce  probleme  aura  lieu  specialement  lors  d’un 
fonctionnement  a basse  vitesse,  lorsque  la  periode  d’echantillonnage  T est  inferieure  au  temps 
necessaire  pour  effectuer  un  deplacement  d’un  pas  angulaire  unitaire.  Pour  remedier  a ce 
probleme,  la  periode  d’echantillonnage  T de  l’estimateur  de  vitesse  doit  etre  superieure  ou 
egale  a t'™"dic  correspondant  au  temps  necessaire  pour  effectuer  un  deplacement  angulaire 

unitaire  lorsque  la  machine  electrique  tourne  avec  une  vitesse  de  rotation  minimale  co^in . A 
partir  de  la  relation  (3.16),  t™'cn/d&:  est  defini  par  la  relation  suivante  : 


> min 
^ inc  / dec 


p 2 n 

^ min  ^ N 
®dq  2 


(3.17) 


L’estimation  de  vitesse  selon  la  relation  (3.15)  est  d’autant  plus  precise  que  la  periode 
d’echantillonnage  T est  plus  petite.  Par  ailleurs,  la  periode  d’echantillonnage  T doit  verifier  la 
relation  (3.18)  pour  que  la  difference  (0„, _„um[k\-Qm 1])  soit  non  nulle  avec  une  vitesse  de 
rotation  superieure  ou  egale  a co™ . 


T> 


p 2k 

, ^ min  o N 
®dq  ^ 


(3.18) 
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Dans  le  cadre  de  ce  travail,  un  codeur  absolu  a 10  bits  (soit  une  resolution  de  1024  point)  est 
utilise.  La  machine  electrique  utilisee  possede  deux  paires  de  poles.  Pour  une  vitesse  de 
rotation  angulaire  electrique  minimale  w™  egale  a 1 rad/s,  la  periode  d’echantillonnage  7 

doit  etre  superieure  a 12.3  ms.  Une  telle  contrainte  sur  la  periode  d’echantillonnage  affectera 
considerablement  la  precision  d’estimation  de  vitesse  lors  d’un  fonctionnement  a moyenne  et 
haute  vitesse. 

Une  autre  alternative  est  traitee  dans  ce  travail  pour  remedier  au  probleme  lie  au  choix  de  la 
periode  d’echantillonnage  7,  et  ce  sans  affecter  la  precision  d’estimation  de  vitesse.  Cette 
alternative  est  basee  sur  le  choix  d’une  periode  d’echantillonnage  variable  qui  soit  adaptee  a 
la  vitesse  de  rotation  de  la  machine  electrique.  Pour  ce  faire,  la  periode  d’echantillonnage 
utilisee  est  egale  au  temps  necessaire  au  codeur  absolu  pour  effectuer  un  deplacement 
angulaire  unitaire  de  2n/2N.  Dans  ce  cas,  la  difference  (Qm  m,m[k\-Qm  num[k- 1])  est  egale  a ±1 
selon  le  sens  de  rotation  de  la  machine  electrique.  A partir  de  la  relation  (3.15),  la  valeur 
absolue  de  la  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  a done  pour  expression  : 

Km|  = p^r^r  (3.19) 

2 1 k 

Ou  7a  est  la  keme  periode  d’echantillonnage  egale  au  temps  tinc/dec  necessaire  pour  que  le 
codeur  absolu  effectue  un  deplacement  angulaire  unitaire.  Lorsque  le  codeur  absolu  effectue 
un  deplacement  angulaire  unitaire,  le  niveau  logique  du  bit  le  moins  significatif  0„,o  change 
d’etat  (du  niveau  logique  bas  vers  le  niveau  logique  haut  ou  du  niveau  logique  haut  au  niveau 
logique  bas).  Par  la  suite,  la  periode  d’echantillonnage  7a  peut  etre  determinee  en  calculant  le 
temps  ecoule  entre  deux  changements  d’etat  consecutifs  du  bit  le  moins  significatif  0,„o  de  la 
position  Qm  num  generee  par  le  codeur  absolu.  Pour  ce  faire,  la  periode  d’echantillonnage  7a 
est  determinee  en  utilisant  un  compteur  qui  s’incremente  avec  une  horloge  ayant  une 
frequence  Fc  assez  grande  par  rapport  a la  frequence  maximale  de  changement  d’etat  du  bit  le 
moins  significatif  0,„o.  Les  sorties  de  ce  compteur  sont  remises  a zero  a chaque  changement 
d’etat  de  0„,o.  La  figure  3.8  presente  le  principe  de  determination  de  la  periode 
d’echantillonnage  7/(.  Comme  le  montre  cette  figure,  si  durant  une  keme  periode 
d’echantillonnage,  le  compteur  s’est  increments  jusqu’a  la  valeur  nk  avant  que  le  bit  le  moins 
significatif  0,„o  ne  change  d’etat  logique  de  nouveau,  la  periode  d’echantillonnage  La- 
s’exprime  comme  suit : 

Tk=^r  (3-20) 

A, 


T \ 

T,k+i)  ( 

®m0 

Remise  a zero  compteur 

n n 

Sorties  compteur 

1 IFC 

Fig.  3.8.  Determination  de  la  periode  d’echantillonnage  Tk 

L’erreur  d’estimation  de  7(  est  egale  a ±1/7,,  En  supposant  que  la  vitesse  de  rotation  angulaire 
electrique  maximale  est  egale  a oUax , la  frequence  maximale  F^  du  signal  0„,o  est  egale  a : 
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F 


6m  0 


2N  (OST 

2 n p 


(3.21) 


La  frequence  maximale  de  changement  d’etat  du  signal  0mO  correspond  a une  periode 
minimale  7).  Pour  un  codeur  absolu  a 10  bits  et  une  machine  electrique  a deux  paires  de 
poles,  la  frequence  maximale  de  changement  d’etat  du  signal  0mO  est  egale  a 51.2  kHz  pour 
une  vitesse  de  rotation  angulaire  maximale  co')’ax  egale  a 2cov/).  La  frequence  Fc  utilisee  pour  le 

developpement  de  1’ architecture  de  l’estimateur  est  egale  a 3.57  MHz,  soit  70  fois  plus  grande 
que  la  frequence  maximale  de  changement  d’etat  du  signal  0,„o.  L’erreur  maximale 
d’estimation  de  la  periode  d’echantillonnage  7)  est  egale  dans  ce  cas  a : 


(2/Fc)  x 100  = 2.86% 


(3.22) 


A partir  des  relations  (3.19)  et  (3.20),  l’expression  de  la  valeur  absolue  de  la  vitesse  de 
rotation  angulaire  electrique  est  donnee  par  la  relation  suivante  : 


P 


2n  Fc 
2n  nk 


(3.23) 


La  determination  du  sens  de  rotation  (positif  ou  negatif)  peut  etre  effectuee  en  utilisant  les 
deux  bits  les  mo  ins  significatifs  0„,o  et  0mi  de  la  position  numerique  0,  comine  le  montre 
le  tableau  3.4  deduit  a partir  de  la  figure  3.9.  Dans  ce  tableau,  la  variable  Sense  est  egale  a +1 
si  le  sens  de  rotation  est  positif  et  -1  si  le  sens  de  rotation  est  negatif.  Par  consequent, 
l’expression  de  la  vitesse  angulaire  electrique  a la  keme  periode  d’echantillonnage  est  donnee 
par  la  relation  suivante  : 

(odq[k]  = Sense.(p^-—)  (3-24) 

2N  nk 


Tk  T (k+\)  T(k+2)  T (£+3) 

n 

T(k+ 1)  T (lc+2)  T(, t+3) 

M 

l4  * 

„ 1 1 i i 1 

^w00J 

l i i I 

"■■■'  1 1 1 L 

6m\  J 

i 1 r 

(a)  (b) 


Fig. 3. 9.  Evolution  des  deux  bits  les  moins 
significatifs  (0,„o  et  9,„i)  pour  un  sens  de  rotation 
(a)  positif  ( b ) negatif 


Omo[k] 

9mi\k 1 

9,M[k+\] 

9m\\k+\'\ 

Sense 

0 

0 

1 

0 

+1  (positive) 

0 

0 

1 

1 

- 1 (negative) 

l 

0 

0 

1 

+1  (positive) 

l 

0 

0 

0 

- 1 (negative) 

0 

1 

1 

1 

+1  (positive) 

0 

1 

1 

0 

- 1 (negative) 

1 

1 

0 

0 

+1  (positive) 

1 

1 

0 

1 

- 1 (negative) 

Tab. 3 A.  Determination  du  sens  de  rotation 


L’expression  de  la  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  unitaire  co dqu  est  obtenu  en  divisant 
l’equation  (3.24)  par  la  valeur  de  base  de  la  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  co*.  La 
vitesse  angulaire  electrique  unitaire  est  done  donnee  par  la  relation  suivante  : 


dqu 


[k\  = Sense  f 


p 2 n Fc 


coh  2 


N 


) 


(3.25) 
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La  figure  3.10  presente  le  chemin  de  donnees  et  1’ unite  de  controle  de  1’ architecture 
developpee  pour  l’estimateur  de  vitesse.  Cette  architecture  assure  le  calcul  de  la  vitesse  de 
rotation  angulaire  electrique  sous  un  format  unitaire  selon  la  relation  (3.25).  L’unite  de 
controle  de  l’estimateur  de  vitesse  possede  une  entree  horloge  Clk  et  une  entree  de  remise  a 
zero  Reset.  L ’horloge  Clk  est  celle  de  la  carte  FPGA  utilisee  et  possede  une  frequence  egale  a 
50  MHz.  Le  passage  d’un  etat  a un  autre  dans  le  fonctionnement  de  l’unite  de  controle 
s’effectue  a chaque  front  montant  de  l’horloge  Clk.  Ce  passage  peut  etre  aussi  conditionne  par 
l’etat  d’autres  signaux.  Le  signal  Reset  permet  de  remettre  le  fonctionnement  du  sequenceur  a 
l’etat  initial.  L’etat  initial  considere  ici  est  l’etat  0.  Le  passage  de  l’etat  0 a l’etat  1 ne 
s’effectue  que  lorsque  le  signal  Start  est  au  niveau  logique  haut.  Ce  signal  est  une  impulsion 
de  frequence  Fc  egale  a 3.57  MHz  utilisee  pour  le  calcul  de  la  periode  d’echantillonnage  Tk. 
Une  fois  le  signal  Start  est  au  niveau  logique  haut,  le  sequenceur  passe  a l’etat  1 lors  d’un 
front  montant  de  l’horloge  Clk.  Durant  l’etat  1,  le  signal  etio  enregistre  l’etat  actuel  de  9mo. 
Une  operation  logique  xor  est  effectuee  entre  l’etat  actuel  de  0mo  et  l’etat  de  0,„o  durant 
l’ancienne  periode  d’echantillonnage  qui  est  enregistree  a la  sortie  du  registre  controle  par  le 
signal  en\.  Si  ces  deux  etats  sont  differents,  le  signal  do  a la  sortie  de  la  porte  xor  est  au  niveau 
logique  haut,  sinon  il  est  au  niveau  logique  has.  Au  front  d’horloge  suivant,  le  sequenceur 
passe  a l’etat  2.  Au  cours  de  cet  etat,  le  signal  Fcompt  passe  au  niveau  logique  haut  et 
incremente  le  compteur  du  chemin  de  donnee  de  l’estimateur  de  vitesse.  La  sortie  nk  de  ce 


compteur  adresse  une  memoire  qui  genere  a sa  sortie  la  valeur  - 


2 n Fr, 


co, 


2n  n„ 


. Au  prochain  front 

>b  ± "k 

de  l’horloge  Clk,  si  l’etat  de  9,„o  reste  inchange,  le  signal  do  est  au  niveau  logique  has  et  l’unite 
de  controle  retoume  a l’etat  0 et  attend  une  nouvelle  activation  par  le  signal  Start.  Sinon,  si 
0„,o  change  d’etat  (la  sortie  9m  num  s’est  incrementee  de  +1  ou  decrementee  de  -1  dans  ce  cas), 
le  signal  do  est  au  niveau  logique  haut  et  l’unite  de  controle  passe  a l’etat  3.  A l’etat  3,  le 
signal  eti2  enregistre  la  valeur  absolue  de  la  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  unitaire 
Ico^ul.  Un  multiplexeur  permet  alors  de  choisir  une  des  valeurs  ou/i(|  et  -\(Odqu\  selon  la  variable 
Sense  calculee  a partir  d’une  table  basee  sur  le  tableau  3.4.  Au  prochain  front  montant  de 
l’horloge  Clk,  le  signal  en 3 enregistre  la  vitesse  de  rotation  calculee  (Odq.  Ensuite,  au  front 
montant  de  Clk  suivant,  l’unite  de  controle  passe  a l’etat  5 qui  enregistre  l’etat  des  entrees  0„,o 
et  0ml  de  la  nouvelle  periode  d’echantillonnage  a travers  le  signal  en i . Durant  l’etat  5,  une 
remise  a zero  du  compteur  a travers  le  signal  R,  est  aussi  effectuee  afin  de  pouvoir  calculer  la 
valeur  de  la  prochaine  periode  d’echantillonnage.  L’unite  de  controle  passe  par  la  suite  a l’etat 
0 et  attend  de  nouveau  1’ activation  par  le  signal  Start. 


Start 

aE 


Unite  de  controle 


en.[ o..3] 


F„, 


Chemin  de 
donnees 


Module  estimateur  de 
vitesse 


Fg.  3. 1 0.  Architecture  du  module  de  V estimateur  de  vitesse 
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3.4.3.  Resultats  experimentaux 

Lors  de  la  realisation  des  essais  experimentaux,  la  frequence  d’echantillonnage  Fe  de 
1’ architecture  de  commande  est  fixcc  egale  a 10  kHz.  La  tension  du  bus  continu  E est  egale  a 
540  V.  La  figure  3.11  presente  failure  des  courants  statoriques  is\  et  is 2 ainsi  que  le  lieu  du 
vecteur  courant  statorique  obtenus  pour  une  reference  isq  egale  au  courant  nominal  tout  en 
maintenant  la  reference  /„/  egale  a zero.  Le  THD  obtenu  pour  les  courants  statoriques  est 
autour  de  7.4%. 


-I„  0 ls„ 


(c) 

Fig. 3 . 1 1.  (L=540V,  Tex= 4.62ps)  (a)  Allure  des  courants  is\  et  is 2 ( b ) Allure  du  courant  4i  (c)  Lieu  du 

vecteur  courant  statorique 


(d)  * (6) 

Fig. 3.12.  Reponses  a des  echelons  sur  la  reference  isq  ( de  +Isn  a -Im  et  de  -Isn  a +/„,) 

(£'=540V,  raT=4.62ps) 

(a)  Allure  des  courants  4i  et  is2  ( b-c ) Allure  des  courants  isd  et  isq  (d-e)  Allure  des  courants  isq  et  4i 
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La  figure  3.12  montre  la  reponse  des  composantes  /',</  et  isq  du  vecteur  courant  statorique  ainsi 
que  celle  des  courants  statoriques  4i  et  is 2 lors  de  l’application  d’echelons  sur  la  reference  isq 
(de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +/„,)  tout  en  maintenant  la  reference  iS(j  nulle.  Les  resultats 
experimentaux  obtenus  montrent  que  la  strategic  de  controle  predictif  presente  une  tres  bonne 
dynamique  lors  des  regimes  transitoires,  similaire  a celle  obtenue  pour  les  strategies  de 
controle  ON/OFF.  Le  regime  transitoire  entre  une  reference  +Isn  et  —Isn  s’effectue  en  un  temps 
inferieur  a 2 ms. 

La  figure  3.13  presente  Failure  obtenue  pour  la  tension  simple  Vs\  ainsi  que  la  tension 
composee  U2 3.  Le  lieu  des  vecteurs  tension  appliques  est  donne  par  la  figure  3.12.b.  Comine 
le  montre  cette  figure,  les  vecteurs  actifs  ainsi  que  les  vecteurs  nuls  sont  appliques. 


(b) 


Fig. 3. 1 3.  (L=540V,  7L=4.62ps)  (a)  Allure  des  tensions  Vs\  et  U22  ( b ) Lieu  du  vecteur  tension 

statorique 


3.5.  Conclusion 

Dans  ce  chapitre,  l’interet  de  l’utilisation  des  cibles  FPGA  pour  F implantation  d’algorithmes 
de  commande  ayant  une  structure  complexe  tels  que  les  algorithmes  de  commande  predictifs  a 
ete  presente.  Ces  algorithmes  de  commande  sont  generalement  caracterises  par  des  delais  dus 
au  temps  de  calcul  qui  peuvent  affecter  les  performances  basiques  de  ces  controles. 
L’utilisation  des  FPGA  permet  un  calcul  quasi-instantane  des  algorithmes  de  commande  en 
depit  de  la  complexite  algorithmique  de  la  commande.  L’algorithme  de  commande  predictif 
traite  dans  ce  paragraphe  permet  de  predire  F evolution  des  composantes  directes  et  transverse 
du  vecteur  erreur  courant,  et  de  choisir  selon  une  procedure  d’optimisation  le  vecteur  tension 
le  plus  adequat  pour  l’appliquer  durant  toute  la  periode  d’echantillonnage.  Le  principe  de 
fonctionnement  de  l’algorithme  de  commande  predictif  considere  suppose  que  les  signaux  de 
commande  sont  appliques  immediatement  au  debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage. 
Cependant,  par  rapport  au  debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage,  les  signaux  de 
commande  ne  sont  pas  appliques  immediatement,  mais  apres  un  delai  de  temps  de  calcul  egal 
a 4.62  ps.  Neanmoins,  ce  delai  est  tres  petit  par  rapport  a la  periode  d’echantillonnage  fixee 
egale  a 100  ps.  Ceci  est  particulierement  du  aux  grandes  capacites  de  calcul  des  FPGA.  Par 
consequent,  l’utilisation  des  cibles  FPGA  permet  de  preserver  les  perfonnances  inherentes  au 
controle  predictif  de  courant  sans  ajout  de  modifications  pour  la  compensation  des  delais. 
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4.1.  Introduction 

Ce  chapitre  porte  sur  le  reglage  par  des  regulateurs  PI  (Proportionnel  Integral)  des 
composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique  d’une  machine  synchrone  dans  le  systeme  de 
coordonnees  tournant  dq  (l’axe  d etant  lie  au  rotor  de  la  machine  synchrone).  Le  choix  de  ce 
systeme  de  coordonnees  pour  la  realisation  du  reglage  par  des  regulateurs  PI  est  du  au  fait  que 
les  composantes  directe  et  transverse  du  vecteur  courant  statorique  sont  dans  ce  cas  des 
grandeurs  continues  en  regime  etabli.  Le  module  du  vecteur  courant  statorique  peut  done  etre 
regie  avec  une  precision  elevee  vu  que  la  composante  integrate  du  regulateur  PI  annule 
l’erreur  en  regime  pennanent.  Quant  a la  phase  du  vecteur  courant  statorique,  elle  est  imposee 
correctement  via  les  transformations  de  coordonnees  telles  que  les  transformations  de  Park  et 
Park  inverse.  Les  grandeurs  de  sortie  d’une  commande  basee  sur  des  regulateurs  PI  pour  le 
controle  du  courant  represented  les  tensions  desirees  aux  homes  de  la  machine.  Ces  tensions 
sont  par  la  suite  reconstitutes  via  la  technique  de  Modulation  de  Largeur  d’Impulsion  (MLI). 

Dans  la  premiere  partie  de  ce  chapitre,  une  breve  description  des  techniques  de  la  MLI  est 
presentee.  Ensuite,  la  deuxieme  partie  presente  la  structure  de  reglage  par  des  regulateurs  PI 
des  composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique  d’une  machine  synchrone  dans  le 
systeme  de  coordonnees  toumant  dq  (l’axe  d est  lie  au  rotor).  Finalement,  la  demiere  partie  de 
ce  chapitre  traite  1’ implantation  sur  cible  FPGA  de  la  structure  de  reglage  par  regulateurs  PI 
ainsi  que  les  resultats  experimentaux  obtenus.  L’apport  de  1 ’utilisation  des  solutions  FPGA 
pour  F implantation  de  structures  de  controle  utilisant  les  techniques  de  MLI  est  aussi  discute 
et  analyse. 

4.2.  Modulation  de  Largeur  d’Impulsion  (MLI) 

4.2.1.  Presentation  des  techniques  MLI 

L’utilisation  des  techniques  de  Modulation  de  Largeur  d’Impulsion  (MLI)  pour  la  commande 
des  onduleurs  de  tension  triphases  a fait  l’objet  de  nombreux  travaux  de  recherche  vu  les 
differentes  approches  possibles  de  leur  utilisation  (analogique  ou  numerique)  et  les  divers 
couplages  realisables  entre  la  charge  et  l’onduleur. 

Les  techniques  MLI  peuvent  etre  reparties  essentiellement  en  trois  categories  : 

- La  MLI  sinus-triangle  : Cette  technique  de  MLI  est  la  plus  classique  et  la  plus  utilisee  vue  la 
facilite  de  sa  realisation,  aussi  bien  pour  des  controles  analogiques  que  numeriques.  Elle 
consiste  a comparer  le  signal  de  reference  (nomine  modulante),  a une  porteuse  generalement 
triangulaire.  Cette  comparaison  genere  un  signal  de  commande  dont  l’etat  logique  depend  de 
la  valeur  de  la  reference  par  rapport  a celle  de  la  porteuse  (niveau  logique  haut  si  la  reference 
est  superieure  a la  porteuse  et  niveau  logique  has  sinon).  Dans  ce  cas,  le  signal  de  commande 
change  d’etat  lorsqu’il  y a intersection  entre  la  reference  et  la  porteuse. 

- La  MLI  precalculee : Ce  type  de  MLI  pennet  de  calculer  les  angles  de  commutation  afin 
d’annuler  certaines  composantes  du  spectre. 

- La  MLI  vectorielle  ( Space  Vector ) : Cette  technique  de  MLI  considere  globalement  le 
systeme  triphase.  Elle  genere  le  vecteur  tension  de  reference  en  valeur  moyenne  durant  la 
periode  d’echantillonnage  en  cours,  et  ce  a travers  le  calcul  des  temps  d’application  des 
vecteurs  nuls  et  des  vecteurs  actifs  qui  delimited  le  secteur  dans  lequel  se  trouve  le  vecteur 
tension  de  reference. 
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Les  principaux  criteres  utilises  pour  specifier  la  qualite  de  regulation  de  courant  avec  une 
technique  MLI  sont : 

L’amplitude  maximale  du  fondamentale  et  sa  valeur  relative  par  rapport  a celle 
obtenue  avec  une  pleine  onde  Vpo.  ( Vpo=2E/ri). 

Le  contenu  du  spectre  frequentiel. 

Le  taux  de  distorsion  harmonique. 

Dans  le  cadre  de  ce  travail,  deux  variantes  de  la  MLI  sont  utilisees.  II  s’agit  de  la  MLI  sinus- 
triangle,  connue  aussi  sous  le  nom  de  la  MLI  intersective,  et  de  la  MLI  vectorielle  avec 
adjonction  de  la  composante  homopolaire  [Mon-97].  Le  principe  theorique  de  ces  variantes  de 
MLI  est  detaille  en  annexe  B. 


4.2.2.  Generation  des  rapports  cycliques  par  la  MLI 


L’objectif  d’une  commande  par  Modulation  de  Largeur  d’Impulsion  est  d’imposer,  a chaque 
periode  de  hachage,  une  tension  moyenne  aux  bomes  de  chaque  phase  de  la  charge  egale  a sa 
tension  de  reference.  Pour  ce  faire,  les  rapports  cycliques  generes  a chaque  periode  de 
hachage  doivent  verifier  la  relation  (B.12)  de  l’annexe  B.  Afin  d’assurer  la  realisation  de  cette 
relation  pour  les  deux  variantes  de  MLI  presentees  en  annexe  B,  les  tensions  de  reference 
V\ o (t),V2o  (0  et  V (/)  sont  comparees  au  signal  triangulaire  de  la  porteuse  comme  le  montre 
la  figure  4.1. 


Fig.  4.1.  (a)  Schema  fonctiomiel  de  la  commande  par  MLI  du  bras  i de  I'onduleur  de  tension 
( b ) Principe  de  fonctionnement  d ’une  commande  par  MLI 


Sur  la  figure  4.1,  les  temps  ton  et  tQff  correspondent  au  temps  mis  par  le  signal  de  commande  C, 
respectivement  au  niveau  logique  haut  et  au  niveau  logique  bas.  TMli  etant  la  periode  de  la 
porteuse.  Vi0  (k)  est  la  tension  de  reference  du  fme  bras  durant  la  keme  periode  de  hachage. 

Le  signal  de  commande  C,  du  bras  i de  I’onduleur  de  tension  est  au  niveau  logique  haut 
lorsque  la  tension  de  reference  est  superieure  a la  porteuse  et  au  niveau  logique  bas  sinon.  La 
tension  Vio(t)  est  done  egale  a +E/2  si  la  tension  de  reference  est  superieure  a la  porteuse  et  a 
-EH  sinon. 


Durant  une  keme  periode  de  hachage  TMLI,  1’ expression  de  la  valeur  moyenne  de  la  tension 
Vio(t)  s’ecrit  comme  suit : 


1 

,(k)  = f 

Tmli  ]kT - 


{k+\)TMLI 


Vio(t)dt 


(4.1) 
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Ainsi,  a partir  de  la  figure  4.1.b  et  en  explicitant  l’equation  (4.1),  l’expression  de  la  valeur 
moyenne  de  la  tension  Vio(t)  devient : 

u*) = - f k,  (*» = w - ) = f (2^-  - 1)  (4.2) 

Le  rapport  cyclique  a,(k)  du  signal  de  coimnande  C,(t)  correspondant  a la  keme  periode  de 
hachage  s’ exprime  comine  suit : 


a^k)=Y~i 

1 MLI 


<*+l )Twj  _ . w 

C,  (t)dt  = — 

kTMLI  T 


MLI 


(4.3) 


Ainsi,  a partir  des  relations  (4.2)  et  (4.3),  l’expression  de  la  tension  moyenne  Vlomoy(k) 
s’exprime  en  fonction  du  rapport  cyclique  a,(k)  comine  suit : 


(4.4) 


Par  ailleurs,  en  appliquant  le  theoreme  de  Thales  au  triangle  forme  par  les  sommets  de  la 
porteuse,  il  est  possible  d’ exprimer  la  tension  de  reference  Vi0  (k)  durant  la  keme  periode  de 
hachage  en  fonction  du  rapport  cyclique  cii(k ) comine  le  montre  la  relation  suivante  : 


Vm-v;a(k)  toff  T mli -to 


2Vm 


V*a  (k)  = Vm  (2a  i (k)  - 1) 


(4.5) 


Or,  Tobjectif  de  la  MLI  est  de  realiser,  a chaque  periode  de  hachage  k,  la  relation  suivante  : 
Viomoy(k)  = V;o(k)  (4.6) 

Selon  les  relations  (4.4),  (4.5)  et  (4.6),  T amplitude  Vm  du  signal  de  la  porteuse  doit  verifier  la 
relation  suivante  : 


Par  la  suite  et  a partir  des  relations  (4.5)  et  (4.7),  la  MLI  permet  de  generer,  a partir  d’une 
tension  de  reference  Vl0  (k)  donnee,  un  rapport  cyclique  a,{k ) dont  l’expression  est  la 
suivante  : 


aAk)  = t-V:(k)  + ]-  (4.8) 

E 2 

La  relation  precedente  montre  alors  que  les  rapports  cycliques  generes  realisent  la  fonction 
donnee  par  la  relation  (B.12). 

Vu  la  symetrie  de  la  figure  4. Lb,  la  valeur  moyenne  de  la  tension  Vl0{t)  durant  l’interval 
\kTMu,  kTML&TMLil2 ] (la  premiere  demi  periode  de  la  keme  periode  de  hachage)  est  egale  a la 
valeur  moyenne  de  cette  tension  pendant  l’interval  \kT ml&T mu!2  , (k+\ )TMU]  si  la  reference 
Vio  (k)  est  constante  durant  toute  la  periode  MLI.  Par  ailleurs,  les  valeurs  moyennes  de  la 
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tension  Vio(t)  durant  ces  deux  demi  periodes  sont  dans  ce  cas  egales  a la  valeur  moyenne  de  la 
tension  Vl0(t)  durant  toute  une  periode  de  MLI.  Ainsi,  il  et  possible  d’ assurer  la  realisation  de 
la  relation  (4.6)  en  imposant  une  tension  de  reference  V!0  (k)  constante  durant  une  demi 
periode  MLI,  soit  entre  deux  sommets  (haut  et  bas)  consecutifs  du  signal  de  la  porteuse 
comine  le  montre  la  figure  4.2. a.  Cependant,  ceci  ne  peut  etre  realise  que  pour  une  MLI  de 
type  sinus-triangle  (sans  adjonction  d’homopolaire).  Lorsqu’il  s’agit  de  la  realisation  d’une 
MLI  vectorielle  avec  adjonction  d’homopolaire,  la  tension  de  reference  doit  rester  constante 
durant  toute  une  periode  de  MLI  afin  d’ assurer  l’equilibrage  des  phases  de  roue  fibre.  De  plus, 
afin  de  realiser  des  sequences  de  commutation  comine  celles  presentees  par  la  figure  B.4  en 
annexe  B (le  vecteur  nul  V0  (000)  est  applique  au  debut  et  a la  fin  d’une  periode  MLI,  et  le 

vecteur  nul  V7  (1 1 1)  est  applique  au  milieu  d’une  periode  MLI),  la  tension  de  reference  Vio*(k) 

doit  rester  constante  entre  deux  sommets  hauts  de  la  porteuse  comine  le  montre  la  figure 
4.2. b.  Ainsi,  pour  la  realisation  numerique  d’une  MLI  sinus-triangle  (sans  adjonction  de 
composante  homopolaire),  il  est  possible  de  rafraichir  la  tension  de  reference  Vi0  avec  une 
periode  d’echantillonnage  multiple  d’une  demi  periode  de  la  porteuse  de  la  MLI,  et  ce  a 
l’instant  d’un  soinmet  haut  ou  bas  du  signal  triangulaire  de  la  porteuse.  Quant  a la  realisation 
numerique  d’une  MLI  vectorielle  avec  adjonction  d’homopolaire,  il  est  possible  de  rafraichir 
la  tension  de  reference  Vi0  avec  une  periode  d’echantillonnage  multiple  d’une  periode  de  la 
porteuse  de  la  MLI.  Cependant,  ce  rafraichissement  doit  s’effectuer  aux  instants  des  sommets 
hauts  du  signal  de  la  porteuse. 


Fig  A. 2.  (a)  Rafraichissement  de  la  tension  de  reference  Vio*  pour  une  MLI  sans  adjonction  de  la 
composante  homopolaire  ( b ) Rafraichissement  de  la  tension  de  reference  Vio  pour  une  MLI  vectorielle 

avec  adjonction  de  la  composante  homopolaire 

4.3.  Reglage  du  courant  d’une  machine  synchrone  par  des  regulateurs  PI 

4.3.1.  Synthese  des  parametres  des  regulateurs  PI 

Les  relations  mathematiques  donnant  les  equations  des  tensions  et  des  flux  de  la  machine 
synchrone  dans  le  systeme  de  coordonnees  tournant  dq  (l’axe  d est  lie  au  rotor)  sont  donnees 
dans  l’annexe  A par  les  relations  (A. 38),  (A. 39),  (A.40)  et  (A.41). 


Kd  = RJsd  + - ^dcftsc,  (Rappel  A. 38) 

T r _ n • , I 

Kg  ~ Rslsq  + + ^dqtysd 

=LSdhd  + M srird 

^ sq  ~ R sq  fq 
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En  remplacant  dans  les  equations  precedentes  les  termes  en  d/dt  par  la  variable  de  Laplace  s 
et  en  supposant  que  le  courant  d’excitation  irci  est  constant  et  done  de  derivee  nulle,  les 
courants  isci  et  isq  s’expriment  comme  suit : 


hd  7 (Kd  + ^dq^sq) 

Rs+Lsds 

hq  = “ ~ ~ (Kq  ~(0dq<t>sd) 

R.  + Ls 


(4.9) 

(4.10) 


A partir  des  equations  (4.9)  et  (4.10),  il  est  possible  de  deduire  les  schemas  blocs  donnes  par 
les  figures  4. 3. a et  4.3.b  qui  represented  la  modelisation  electrique  d’une  machine  synchrone 
sur  respectivement  l’axe  d et  l’axe  q. 


v sd 


-CO 

4*J 


1 ] 

. Rs  + Lsd  S . 

(a) 

Isd 


CO  dqQ>sd 


1 1 

. Rs+Ls„S  . 

(b) 


Fig. 4.3.  Modelisation  d ’une  machine  synchrone  (a)  sur  l ’axe  d ( b ) sur  l ’axe  q 


La  regulation  des  composantes  isd  et  isq  est  assuree  par  des  regulateurs  PI  dont  les  equations 
respectives  sont  donnees  par  les  relations  (4.1 1)  et  (4.12). 


PI.=Kpid  + 


K 


(4.11) 


PI  =K  + - 

iq  piq 


K 


(4.12) 


Fig  A A.  Boucles  de  regulation  des  courants  isd  et  isq 

La  figure  4.4  presente  le  schema  de  principe  des  boucles  de  regulation  par  des  regulateurs  PI 
des  courants  isd  et  isq.  Sur  cette  figure,  les  tensions  VS(il  et  VsqL  correspondent  aux  tensions  de 
reference  generees  par  les  regulateurs  PI  sur  respectivement  l’axe  d et  l’axe  q.  Comme 
mentionne  dans  le  paragraphe  precedent,  la  commande  par  MLI  de  l’onduleur  de  tension 
permet  d’avoir  une  valeur  moyenne  des  tensions  Ls/(,=i ,2,3)  qui  soit  egale  a aux  tensions  de 
reference  Vsi  u-\.2,yy  Par  la  suite,  en  compensant  les  termes  de  force  electromotrice  induites  et 
en  supposant  que  la  periode  de  la  porteuse  est  tres  petite  par  rapport  aux  constantes  de  temps 
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electriques  de  la  machine  synchrone,  les  valeurs  moyennes  des  tensions  VsctL  et  Vs<jl  sont 
respectivement  egales  aux  tensions  de  reference  VsdL  et  VsqL  . La  fonction  de  transfert  H 
donnee  par  la  figure  4.4  est  done  ramenee  a l’identite. 

Une  forme  simplifiee  des  boucles  de  regulation  des  courants  isd  et  isq  est  done  donnee  par  la 
figure  4.5. 


(a)  (b) 

Fig. 4.5.  Boucles  de  regulations  simplifiees  des  courants  iSd  et  isq 


A partir  des  figures  4. 5. a et  4.5. b,  les  fonctions  de  transfert  des  boucles  de  regulation  des 
courants  isd  et  isq  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


1 Kpid  + Kiid  / Kpid  ) 

hd  _ s W/M 

ij  l4  1 Kpid(s  + KiidIKpid) 
s Lsd(s  + RJ  Lsd) 

1 Kpiq(s  + Kji(]  / Kpiq) 

hq  _ s Lsq(s  + Rs  / Lsq) 
C~u  i Kpiq(S  + Kiiq/Kpiq) 
s Lsq(s  + RJ  Lsq) 


Pour  la  synthese  des  parametres  du  PI,  la  methode  basique  de  compensation  de  poles  est 
utilisee  pour  la  determination  des  gains  des  regulateurs  PI.  Cette  methode  consiste  a imposer 
le  rapport  Kjid/Kpid  egal  a RJLsd  et  le  rapport  KuqIKpiq  egal  a RJLsq.  Dans  ce  cas,  les  fonctions 
de  transfert  des  boucles  de  regulation  des  courants  isd  et  isq  deviennent : 


lsd 


lsd 


■sq 


■sq 


L 


K 


sd  s _|_  l TisdS  + ^ 


pid 

1 


1 


^sg  -S  + l ^isqS  + ' 


K 


piq 


(4.15) 


(4.16) 


Ou  Tm  et  Tisq  sont  respectivement  les  constantes  de  temps  en  boucle  fermee  des  courants  isd  et 

tsq- 

Les  fonctions  de  transfert  des  boucles  de  regulation  des  courants  isd  et  isq  sont  done  des 
fonctions  de  transfert  du  premier  ordre  dont  les  constantes  de  temps  respectives  Tisd  et  Tisq 
sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


T — ^sd 
1 isd  — v- 

A pid 


(4.17) 
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T = ^sq 


isq 


(4.18) 


Les  relations  (4.17)  et  (4.18)  montrent  que  pour  augmenter  la  dynamique  de  regulation  des 
courants  isci  et  isq,  il  faut  augmenter  les  gains  Kpici  et  Kpiq.  Le  choix  des  constantes  de  temps  en 
boucle  fennee  permet  done  de  determiner  les  parametres  des  regulateurs  PI  sur  les  axes  d et  q 
selon  les  relations  suivantes  : 


K = 

^ pid  ~ rp 

1isd 

K - Lgq 

^ piq  j 
1 isq 


ct  K^ud  = Kpid  — L- 

Lsd 

et  Kuq  = Kpig  Y~ 

Lsq 


A. 

Tpd 

A 

Tisq 


(4.19) 

(4.20) 


4.3.2.  Structure  de  controle  par  des  regulateurs  PI 

La  figure  4.6  presente  le  schema  de  principe  de  la  structure  de  regulation  par  des  regulateurs 
PI  du  courant  statorique  de  la  machine  synchrone  dans  le  systeme  de  coordonnees  tournant 
dq.  Les  courants  statoriques  mesures  is\,  isi  et  is 3 sont  soumis  a la  transformation  de  Park 
directe  afin  d’obtenir  les  composantes  isd  et  isq  du  vecteur  courant  statorique  dans  le  systeme 
de  coordonnees  tournant  a vitesse  synchrone.  Chaque  composante  du  vecteur  courant 
statorique  est  alors  regulee  par  un  regulateur  PI.  Les  regulateurs  PI  generent  par  la  suite  les 
tensions  de  reference  Vsd  et  Vsq  qui  sont  amenes  a une  deuxieme  transformation  de 
coordonnees.  Cette  demiere  est  la  transformation  de  Park  inverse  qui  pennet  de  generer  les 
tensions  reference  triphasees  Vs\  , Vsi  et  fV3  . Ces  tensions  de  reference  sont  ensuite 
appliquees  en  valeurs  moyennes  aux  bornes  des  phases  statoriques  de  la  machine  synchrone  a 
travers  la  commande  de  l’onduleur  de  tension  via  le  bloc  de  MLI.  Dans  cette  structure,  les 
termes  non  lineaires  de  la  force  electromotrice  induite  ne  sont  pas  compenses. 


Vrd 

Fig.4.6.  Schema  de  principe  du  reglage  des  composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique 

par  des  regulateurs  PI 

II  est  aussi  possible  de  faire  intervenir  la  compensation  des  tennes  de  la  force  electromotrice 
dans  la  structure  de  commande  cornme  le  montre  la  figure  4.7.  Les  composantes  non  lineaires 
a aj  outer  aux  tensions  de  commande  generees  par  les  regulateurs  PI  sont  donnees  par  les 
relations  suivantes  : 
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VSdNL  - t&dq^sq  ~ ^dq^sqhq  (4-21) 

VSqNL  -^dq&sd  = (°dq^srFd  +(i)dq^sdhd  (4.22) 


FigA.l . Schema  de principe  du  reglage  des  composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique 
par  des  regulateurs  PI  avec  compensation  des  termes  de  forces  electromotrices 


Fig. 4.8.  Resultats  de  simulation  de  la  regulation  par  des  regulateurs  PI  des  composantes  isd  et  isq  du 
vecteur  courant  statorique  lors  de  P application  d ’echelons  de  sur  la  reference  isq  (de  0 a +/„,  et  de 
+Isn  a -lsn)  et  sur  la  reference  isd  (de  0 a -0.5  A)  (Frequence  MLI=1  kHz,  £'=540V) 

(a)  Evolution  des  courants  isd  et  isq  ( b ) Evolution  des  courants  statoriques  ( c ) Allure  de  Vsl 
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La  figure  4.8  presente  les  resultats  de  simulation  obtenus  avec  la  structure  de  controle  donnee 
par  la  figure  4.7  suite  a l’application  d’echelons  sur  la  reference  isq  (de  0 a +Isn  a t=0. 1 s et  de 
+Im  a -Isn  a t=0.7  s)  et  sur  la  reference  isd  (de  0 a -0.5  A a t=0.5  s).  La  frequence  de  la 
porteuse  MLI  est  fixee  a 1 kHz  et  la  tension  du  bus  continu  est  egale  a 540V.  Les  constantes 
de  temps  de  la  boucle  de  regulation  en  boucle  fermee  Tm  et  Tisq  sont  imposees  egales  a 5ms. 
Les  resultats  de  simulation  de  la  reponse  des  composantes  iS(i  et  isq  montrent  que  la  reponse  a 
des  echelons  de  references  iS(i  et  isq  sont  celles  d’un  systeme  du  premier  ordre. 

4.4.  Implantation  sur  cible  FPGA  de  la  structure  de  controle  par 
regulateurs  PI 

4.4.1.  Architecture  de  commande 

La  figure  4.9  presente  1’ architecture  de  commande  developpee  pour  1’ implantation  de  la 
structure  de  regulation  avec  regulateurs  PI  des  composantes  d et  q du  vecteur  courant 
statorique  de  la  machine  synchrone.  Cette  architecture  correspond  a la  structure  de  controle 
donnee  par  la  figure  4.6  et  est  le  resultat  d’un  partitionnement  modulaire  qui  divise 
l’algorithme  de  controle  en  quatre  modules  reutilisables.  II  s’agit  des  modules  de  la 
transformation  de  Park  directe  (123-dq),  du  regulateur  PI,  de  la  transformation  de  Park  inverse 
(dq-123)  et  de  la  MLI. 


Fig.  4. 9.  Architecture  de  la  commande  par  regulateurs  PI 


L’unite  de  controle  globale  de  1’ architecture  implantee  assure  le  controle  du  module  de 
l’interface  A/N,  de  l’interface  codeur  et  de  la  commande  par  regulateurs  PI.  La  figure  4.10 
presente  le  diagramme  temporel  correspondant  au  mode  de  fonctionnement  de  ces  trois 
modules.  Au  debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage,  les  modules  de  l’interface  A/N  et  de 
l’interface  codeur  sont  actives  en  parallele.  Ensuite,  apres  un  temps  de  conversion  analogique 
numerique  tA/N,  le  module  de  commande  par  regulateurs  PI  est  active.  Celui  ci  est  pilote  par  sa 
propre  unite  de  controle  et  permet  de  rafraichir  les  tensions  de  reference  V\0  , Via  et  Vy, 
apres  un  temps  de  calcul  egal  a ten . Une  fois  activee,  l’unite  de  controle  du  module  de 
commande  par  regulateurs  PI  active  en  premier  lieu  le  module  de  la  transformation  (123-dq) 
qui  permettra  de  calculer  les  composantes  isd  et  isq  du  vecteur  courant  statorique.  Le  temps  de 
calcul  de  cette  transformation  est  egal  a tm-dq-  Quand  le  module  de  cette  transformation 
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indique  la  fin  de  son  calcul,  les  deux  modules  des  regulateurs  PI  sont  actives  en  parallele.  Ils 
possedent  un  meme  temps  de  calcul  egal  a tpi  et  calculent  les  tensions  de  reference  Vsd  et  Vsq 
sur  chacun  des  axes  d et  q.  Par  la  suite,  lorsque  les  modules  des  regulateurs  PI  indiquent  la  fin 
du  calcul  des  tensions  de  reference  Vsct  et  Vsq  , le  module  de  la  transformation  dq- 123  est 
active  afin  de  calculer  les  tensions  de  reference  Vs\  , Vsi  et  Vsj  . Ce  module  est  caracterise  par 
un  temps  de  calcul  egal  a tdq- 123-  Finalement,  lorsque  les  tensions  de  reference  Vs\  , Vsi  et  Vss 
sont  calculees,  le  module  de  la  MLI  est  active.  Ce  dernier  possede  un  temps  de  calcul  egal  a 
tMLiv  et  permet  de  calculer  et  de  rafraichir  les  tensions  de  references  V\0  , V2 0 et  V3 0 qui  vont 
etre  comparees  au  signal  triangulaire  de  la  porteuse  afin  de  generer  les  signaux  de  commande 
Ci,  Ci  et  C3.  A noter  que  tMLiv  correspond  au  temps  de  calcul  d’une  MLI  vectorielle  avec 
adjonction  d’homopolaire. 

Le  tableau  4.1  et  la  figure  4.10.b  presentent  les  performances  en  termes  de  temps  de  calcul  et 
de  consommation  de  ressources,  obtenues  lors  de  1’ implantation  de  1’ architecture  de 
commande  par  regulateurs  PI.  Les  ressources  consommees  sont  obtenues  pour  un  format  a 
virgule  fixe  20/Q18.  Le  temps  de  calcul  total,  tcpi,  du  module  de  la  commande  par  regulateurs 
PI  est  egal  a 0.86  ps.  En  ajoutant  le  temps  de  conversion  analogique  numerique  tA/N,  le  temps 
d’execution  total  Tex  de  f architecture  de  commande  par  regulateurs  PI  est  egal  a 3.26  ps. 


Module 

Latence 

Temps  de  calcul 

Interface  A/N 

120 

tA/N  = 2.4  ps 

Interface  codeur 

2 

tcod  = 0.04  ps 

123-dq 

16 

t\n-da=  0.32  ps 

PI 

8 

tpi=  0.16  ps 

dq-123 

14 

L9-123  = 0.28  ps 

MLI  V 

5 

tun  v—  0.1  ps 

tcPI~t\23-da+  tpi+tda-l23+tMLI  V 

tcpi = 0-86  (is 

Temps  d’execution  Tex=  tA/N+tcpi 

Tex  = 3.26  ps 

Ressources 

consommees 

Nombre  de  slices 

1553  de  5376  (29%) 

Multiplieurs  cables 
(18x18) 

11  de  16(68%) 

Memoires  Ram 

6% 

Tab  A A.  Performances  de  T architecture  de  commande  par  regulateurs  PI 


Tex~  tA/N+  tcPI 


Echantillon  Application 

is(l2)[k]  Vio*\k\  (,=1,2,3) 

em[k\ 


Echantillon  Application 

kUk+l]  Vio\k+ 1](/=1.2,3) 

em[k+ 1] 


tcPI~  t\27>-dq  "h  tpi+  tdq- 123  + tMLI_V 


Temps  (s)  (a) 

3 jus 
2 jus 

1 JUS 

tA/N  tcod  t \23-dq  tpi  tdq-123  tMLI_V  tcPI 

(b) 


Pig  A.  1 0.  (a)  Diagramme  temporel  de  l ’architecture  de  la  commande  par  regulateurs  PI  ( b ) Temps  de 
calcul  des  different s modules  de  T architecture  de  commande  par  regulateurs  PI 
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4.4.2.  Fonctionnement  avec  une  modulation  a echantillonnage  regulier  et  synchronise 

La  comparaison  des  tensions  de  reference  Vl0  (,=1,2,3)  avec  le  signal  triangulaire  de  la  porteuse 
est  une  operation  qui  est  bien  adaptee  pour  une  realisation  analogique  de  la  commande. 
Cependant,  vu  le  caractere  discret  du  fonctionnement  des  commandes  numeriques,  il  faut 
imposer  un  echantillonnage  regulier  des  tensions  de  reference.  Pour  ce  faire,  le  principe  utilise 
est  le  suivant : 

Les  tensions  de  reference  Vio  (,=  1,2,3)  qui  vont  etre  comparees  au  signal  triangulaire  de 
la  porteuse  sont  rafraichies  regulierement  a des  instants  bien  determines. 

Les  tensions  de  reference  gardent  la  meme  valeur  jusqu’au  rafraichissement  suivant 
des  tensions  de  reference. 

Lorsqu’il  s’agit  de  la  realisation  d’une  MLI  (Sinus-Triangle),  les  tensions  de  reference 
Vio  (/=i,2,3)  peuvent  etre  rafraichies  aux  sommets  (haut  et  bas)  du  signal  triangulaire  de 
la  porteuse  avec  une  periode  d’ echantillonnage  multiple  d’une  demi  periode  MLI. 
Lorsqu’il  s’agit  de  la  realisation  d’une  MLI  vectorielle  avec  adjonction  d’homopolaire, 
les  tensions  de  reference  Vi0  ((=1,2,3)  doivent  etre  rafraichies  aux  sommets  hauts  du 
signal  triangulaire  de  la  porteuse  avec  une  periode  d’echantillonnage  multiple  d’une 
periode  MLI 

Pour  des  solutions  logicielles  telles  que  les  DSPs  ou  les  microcontroleurs,  T echantillonnage 
des  courants  et  de  la  position  doit  etre  effectue  exactement  aux  sommets  de  la  porteuse 
[Fra-04].  Par  ailleurs,  les  tensions  de  reference  doivent  aussi  etre  rafraichies  aux  sommets  de 
la  porteuse.  Par  consequent,  vu  les  delais  de  temps  de  calcul,  le  delai  de  la  boucle  de 
regulation  par  MLI  ne  peut  pas  etre  inferieur  a une  demi  periode  de  la  porteuse  comme  le 
montre  la  figure  4.11. 


Tci : Temps  d’echantillonnage  et  de  conversion 
Tc2  • Temps  de  calcul 

FigA.  11.  Fonctionnement  de  la  MLI  avec  des  solutions  logicielles 

Lorsqu’il  s’agit  de  Timplantation  sur  cible  FPGA  d’une  architecture  de  controle  utilisant  une 
MLI  avec  porteuse,  il  est  possible  de  reduire  le  delai  de  la  boucle  de  regulation  de  courant  a 
quelques  microsecondes.  En  effet,  la  liberte  du  choix  des  instants  d’echantillonnage  des 
courants  en  utilisant  les  composants  FPGA  permet  d’avoir  un  delai  de  la  boucle  de  regulation 
uniquement  egal  au  temps  d’execution  Tex.  A chaque  periode  d’echantillonnage  Te  (Te  est 
multiple  d’une  demi  periode  de  la  porteuse),  l’unite  de  controle  globale  de  F architecture  de 
controle  (donnee  par  la  figure  4.9)  est  activee  via  une  impulsion  active  du  signal  Start  qui  est 
applique  un  temps  Tex  avant  un  sommet  de  la  porteuse.  En  operant  ainsi,  les  tensions  de 
reference  sont  rafraichies  exactement  aux  sommets  de  la  porteuse  et  gardent  la  meme  valeur 
jusqu’a  un  sommet  suivant.  Lorsqu’il  s’agit  d’une  MLI  sans  adjonction  d’homopolaire,  le 
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signal  Start  peut  etre  active  un  temps  Tex  avant  chaque  sommet  de  la  porteuse  (haut  ou  bas) 
avec  une  periode  d’echantillonnage  egale  a 7mi//2  comme  le  montre  la  figure  4. 12. a.  II  es  a 
remarquer  que  la  periode  d’echantillonnage  peut  aussi  etre  un  multiple  de  7ml//2.  Cependant, 
pour  la  realisation  d’une  MLI  vectorielle  avec  adjonction  d’homopolaire  et  a phases  de  roue 
fibre  equilibrees,  le  signal  Start  doit  etre  active  un  temps  Tex  avant  chaque  sommet  haut  de  la 
porteuse  comme  le  montre  la  figure  4.12.b.  La  periode  d’echantillonnage  dans  ce  cas  est  egale 
a Tmli • Sur  les  figures  4. 12. a et  4.12.b,  l’impulsion  active  du  signal  FinCPI  indique  l’instant 
de  rafraichissement  des  tensions  de  reference. 

La  figure  4.13  montre  une  visualisation  via  les  convertisseurs  numerique  analogique  de 
l’evolution  du  signal  de  la  porteuse  ainsi  que  des  signaux  Start  et  Fin  CPI  de  1’ architecture  de 
controle  implantee.  Le  mode  de  fonctionnement  presente  sur  la  figure  4.13  correspond  a celui 
d’une  MLI  Sinus-triangle  sans  adjonction  d’homopolaire  et  a echantillonnage  regulier.  Cette 
figure  montre  que  le  signal  Start  est  active  un  temps  Tex  avant  chaque  sommet  de  la  porteuse 
et  que  le  signal  Fin  CPI  indiquant  le  rafraichissement  des  tensions  de  reference  est  active 
exactement  aux  sommets  de  la  porteuse. 


Echantillon  Application  Echantillon  Application  Echantillon  Application 

*s(l,2)[&]  Via  [%=1,2,3)  C(l,2)[*+1]  V io  [&+l](/=l,2,3)  h(i,2)[k+2\  V io  \k+2\ (,=1,2,3) 

em[k\  6m[k+\\  0m[k+  2] 


(a) 


Echantillon  Application 

4(1,2)[£]  Vi0  [&](/=l,2,3) 

«U*] 


(b) 


Echantillon  Application 

ki,2)[k+l]  E;o*[A:+1](,=1,2,3) 

em[k+ 1] 


FigA.  12.  Fonctionnement  de  la  MLI  avec  echantillonnage  regulier  pour  des  solutions  FPGA 
(a)  Cas  d’une  MLI  Sinus-triangle  sans  adjonction  d’homopolaire 
( b ) Cas  d ’une  MLI  vectorielle  avec  adjonction  d ’homopolaire 
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Fig. 4. 1 3.  Fonctionnement  sur  cible  FPGA  d ’une  MLI  Sinus-triangle  avec  echantillonnage 

regulier  et  synchronise 


4.4.3.  Fonctionnement  avec  une  modulation  a echantillonnage  regulier  non  synchronise 

Une  autre  alternative  pour  1’  implantation  numerique  des  techniques  de  MLI  avec  porteuse  sur 
cible  FPGA  consiste  a effectuer  un  echantillonnage  regulier  qui  ne  soit  pas  synchronise  par 
rapport  aux  sommets  du  signal  triangulaire  de  la  porteuse.  Pour  realiser  un  tel  mode  de 
fonctionnement,  il  faut  imposer  une  frequence  d’echantillonnage  qui  soit  assez  grande  par 
rapport  a la  frequence  du  signal  de  la  porteuse.  Ainsi,  les  valeurs  des  tensions  de  reference 
sont  rafraichies  avec  une  periode  d’echantillonnage  tres  petite  par  rapport  a la  periode  de  la 
porteuse.  Un  tel  mode  de  fonctionnement  permet  une  realisation  quasi-analogique  de  la  MLI 
Sinus-triangle  avec  des  solutions  numeriques.  Lors  de  1’ implantation  numerique  de 
1’ architecture  de  controle  par  regulateur  PI  et  pour  un  fonctionnement  a echantillonnage 
regulier  non  synchronise  de  la  MLI,  la  frequence  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de 
commande  est  fixee  a 200  kHz.  Par  consequent,  les  valeurs  des  tensions  de  reference  sont 
rafraichies  toutes  les  5ps.  La  figure  4.14  presente  le  principe  de  fonctionnement  d’une  MLI  a 
echantillonnage  regulier  non  synchronise  ainsi  qu’une  visualisation  via  les  convertisseurs 
numeriques  analogique  du  signal  de  la  porteuse  par  rapport  aux  signaux  Start  et  Fin  CPI. 


FigA.  14.  Fonctionnement  sur  cible  FPGA  d’une  MLI  Sinus-triangle  avec  echantillonnage  regulier  et 

non  synchronise 
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4.4.4.  Resultats  experimentaux 

Durant  les  essais  experimentaux,  la  tension  du  bus  continu  est  fixee  a 540V.  Les  constantes  de 
temps  en  boucle  fermee  Tlsc\  et  Tisq  des  courants  isd  et  isq  sont  egales  a 10  ms.  La  figure  4.15 
presente  failure  du  courant  statorique  is\  en  regime  permanent  obtenue  pour  une  reference  isq 
egale  au  courant  nominal  tout  en  maintenant  la  reference  /„/  egale  a zero.  Les  figures  4. 15. a, 

4.15. b  et  4.15.C  sont  obtenues  pour  une  regulation  par  regulateurs  PI  avec  une  MLI  sinus- 
triangle  a echantillonnage  regulier  et  synchronise  ( Te=Tmn/2 ).  Tandis  que  les  figures  4.15.d, 

4.15. e  et  4.15.f  sont  obtenues  pour  une  regulation  par  regulateurs  PI  avec  une  MLI  sinus- 
triangle  a echantillonnage  regulier  et  non  synchronise.  Les  allures  des  courants  donnees  par  la 
figure  4.15  sont  obtenues  pour  differentes  frequences  de  la  porteuse,  a savoir  1 kHz,  1.5  kHz 
et  3 kHz.  Les  valeurs  du  TDH  obtenues  pour  les  deux  types  de  MLI  sinus-triangle  testes  sont 
de  meme  ordre  de  grandeur  et  sont  resumees  dans  le  tableau  4.2. 


MLI  Sinus- Triangle  a echantillonnage 
regulier  et  synchronise 

MLI  Sinus- Triangle  a echantillonnage 
regulier  et  non  synchronise 

Frequence  MLI 

TDH(%) 

Frequence  MLI 

TDH(%) 

1 kHz 

6.13 

1 kHz 

6.92 

1.5  kHz 

5.65 

1.5  kHz 

5.86 

3 kHz 

5.29 

3 kHz 

5.69 

Tab.  4. 2.  Taux  de  distorsion  harmonique  en  fonction  de  la  frequence  MLI 
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Tig  A.  1 5.  Allure  du  courant  statorique  is\  avec  une  MLI  sinus  triangle  (is=540V) 

( a-b-c ) Echantillonnage  regulier  et  synchronise  avec  Te=TMu/2 
(a)  Frequence  MLI=1  kHz  (b)  Frequence  MLI=1.5  kHz  (c)  Frequence  MLI=3  kHz 
(d-e-f)  Echantillonnage  regulier  et  non  synchronise  avec  T(  =5\i‘s 
(d)  Frequence  MLI=1  kHz  (e)  Frequence  MLI=1.5  kHz  (/)  Frequence  MLI=3  kHz 


Les  figures  4.16,  4.17,  4.18,  4.19  et  4.20  presentent  les  resultats  experimentaux  obtenus  lors 
de  V implantation  du  controle  par  regulateurs  PI  avec  une  MLI  vectorielle  avec  adjonction 
d’homopolaire  ( Te=TMu )■  La  figure  4.16  presente  l’etat  des  signaux  de  commande  selon  le 
secteur  dans  lequel  se  trouve  le  vecteur  tension  de  reference.  Ces  resultats  sont  similaires  a 
ceux  presentes  par  la  figure  B.4  en  annexe  B.  Par  ailleurs,  les  signaux  de  commande  generes  a 
partir  de  la  carte  FPGA  sont  fibres  a travers  un  fibre  passe  bas  afin  d’en  extraire  le 
fondamental.  Le  fibre  passe  bas  utilise  est  un  simple  circuit  RC  ayant  une  frequence  de 
coupure  egale  a 300  Hz.  Les  signaux  de  commande  fibres  Cmitre  et  CiFiltre  donnes  par  la 
figure  4.17  possedent  une  allure  similaire  a celle  des  tensions  de  reference  ( Vin  )o=i,2,3)  apres 
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adjonction  d’homopolaire  (figure  B.5.b  en  annexe  B).  Ces  figures  montrent  que  les  phases  de 
roue  libre  sont  equilibrees  et  prouvent  le  bon  fonctionnement  de  la  ML1  vectorielle  avec 
adjonction  d’homopolaire. 


Secteur  0 


Secteur  1 


Secteur  2 


JlimflLTL 

i c, c2i Ha 


c, 


o> 


n n an  n 
3H « 


200fis 


\ 


>iniOTiririi 


(b) 

Secteur  4 


(c) 

Secteur  5 


FigA.  16.  Etats  de  commutation  des  signaux  de  commande  C \ et  CL  pour  une  MLI  vectorielle  avec 

adjonction  d ’homopolaire 


FigAAl.  Filtrage  des  signaux  de  commande  Cl  et  Cj  pour  un  fonctionnement  avec  une  MLI 

vectorielle  avec  adjonction  d ’homopolaire 

La  figure  4.18  montre  failure  des  courants  statoriques  is\  et  is 2 ainsi  que  le  lieu  du  vecteur 
courant  statorique  obtenus  pour  une  reference  isq  egale  au  courant  nominal  tout  en  maintenant 
la  reference  iS(j  egale  a zero.  Ces  allures  sont  obtenues  pour  differentes  frequences  de  la 
porteuse,  a savoir  1 kHz,  1.5  kHz  et  3 kHz.  Le  TDH  obtenu  est  autour  de  7.07%  pour  une 
frequence  MLI  de  1 kHz,  5.53%  pour  une  frequence  MLI  de  1.5  kHz  et  de  4.97%  pour  une 
frequence  MLI  de  3 kHz. 
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(c)  -*»  0 

Fig  A.  1 8.  Allure  des  courants  statoriques  is  \ et  is2  et  lieu  du  vecteur  courant  statorique 

(hq=Isn,  hd=  o et  £=540V) 


(a)  Frequence  MLI=1  kHz  ( b ) Frequence  MLI=1.5  kHz  (c)  Frequence  MLI=3  kHz 

La  figure  4.19  presente  les  reponses  des  courants  statoriques  is\  et  la  ainsi  que  celles  des 
composantes  /«/  et  isq  du  vecteur  courant  statorique  suite  a 1’ application  d’ echelons  sur  la 
reference  isd  (de  0 a -0.5/v„)  et  sur  isq  (de  0 a +/„,).  Ces  reponses  montrent  que  la  dynamique 
des  transitoires  de  courant  est  superieure  a 10  ms. 


Fig  A.  1 9.  Reponse  a des  echelons  sur  les  references  is / et  isq*  (£'=540V) 

(a)  Allure  des  courants  is\  et  is2  pour  Frequence  MLI=1  kHz  ( b ) Allure  des  courants  is\  et  is2  pour 
Frequence  MLI=3  kHz  (c)  Allure  des  reponses  des  courants  isd  et  isq 


La  figure  4.20. a presente  failure  de  la  tension  simple  Vs\  et  de  la  tension  composee  [/23- 
Quant  a la  figure  4.20.b,  elle  montre  que  les  six  vecteurs  de  tension  actifs  ainsi  que  les 
vecteurs  tension  nuls  de  l’onduleur  de  tension  sont  appliques. 


88 


Chapitre  4 


Controle  par  des  regulateurs  PI  du  courant  d’une  machine  synchrone 


(a)  (b) 

Fig  A. 20.  (a)  Allure  des  tensions  Fsl  et  U2  3 (c)  Lieu  du  vecteur  tension  statorique 


4.5.  Conclusion 

Ce  chapitre  a traite  le  controle  du  vecteur  courant  statorique  d’une  machine  synchrone  via  des 
regulateurs  PI.  L’ utilisation  de  tels  regulateurs  necessite  l’emploi  des  techniques  de 
modulation  de  largeur  d’impulsion  MLI.  Deux  types  de  MLI  ont  ete  etudies  et  analyses  tout 
au  long  de  ce  chapitre.  II  s’agit  de  la  MLI  sinus-triangle  et  de  la  MLI  vectorielle  avec 
adjonction  d’homopolaire.  Les  caracteristiques  de  l’utilisation  des  cibles  FPGA  pour 
1’ implantation  des  structures  de  controle  utilisant  les  techniques  MLI  avec  porteuse  ont  ete 
etudiees  aussi.  En  effet,  l’utilisation  des  FPGAs  permet  la  realisation  d’une  MLI  a 
echantillonnage  regulier  et  synchronise  avec  un  delai  de  rafraichissement  des  tensions  de 
references  uniquement  egal  au  temps  d’execution  de  1’ architecture  de  controle.  Par  ailleurs,  il 
est  possible  de  reproduire  un  fonctionnement  quasiment  analogique  a travers  la  realisation 
d’une  MLI  a echantillonnage  regulier  et  non  synchronise  ayant  une  tres  faible  periode 
d’echantillonnage  (dans  le  cadre  de  ce  travail,  elle  est  fixee  egale  a 5ps).  La  specificite  et 
l’apport  des  solutions  FPGA  pour  1’ implantation  de  ce  type  de  controle  a ete  discute  et 
approuve  par  les  resultats  experimentaux. 
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5.1.  Introduction 

Ce  chapitre  presente  l’implantation  sur  cible  FPGA  d’algorithmes  de  controle  par  mode  de 
glissement  du  courant  d’une  machine  synchrone.  Ce  type  de  controle  est  generalement  associe 
aux  systemes  a structures  variables.  Dans  une  premiere  partie,  le  principe  d’un  systeme  a 
structure  variable  controle  par  une  commande  par  mode  de  glissement  ainsi  que  les 
fondements  theoriques  du  controle  par  mode  de  glissement  sont  presentes  a travers  la  synthese 
d’un  exemple  illustratif  de  regulation  du  courant  d’une  charge  RLE.  Dans  une  deuxieme 
partie,  la  synthese  du  controle  des  composantes  <7  ct  q du  vecteur  courant  statorique  d’une 
machine  synchrone  est  presentee.  Ce  controle  est  base  sur  une  commande  directe  et  indirecte 
de  l’onduleur  de  tension  et  est  synthetise  en  s’appuyant  sur  la  theorie  du  mode  de  glissement. 

5.2.  Principe  des  systemes  a structure  variable 

Le  principe  des  systemes  a structure  variable  a ete  etudie  en  premier  lieu  en  Union- Sovietique 
[Utk-77]  et  [Utk-78].  Par  la  suite,  de  nombreuses  recherches  ont  ete  menees  partout  ailleurs 
pour  completer  l’etude  theorique  et  pour  etudier  quelques  applications  possibles,  notamment 
dans  le  domaine  de  commande  de  systemes  electriques  [Naa-01],  [Biih-86],  [Biih-97].  La 
commande  par  mode  de  glissement  est  un  mode  de  fonctionnement  particulier  des  systemes  a 
structure  variable.  L ’utilisation  de  cette  commande  a ete  longtemps  limitee  a cause  des 
oscillations  dues  aux  phenomenes  de  glissement  et  aux  limitations  de  la  frequence  de 
commutation  des  interrupteurs  de  puissance. 

Le  principe  fondamental  d’un  systeme  a structure  variable  controle  par  une  commande  par 
mode  de  glissement  peut  etre  illustre  a travers  1’ exemple  donne  par  la  figure  5.1.  II  s’agit  du 
controle  du  courant  d’une  charge  RLE  alimentee  via  un  hacheur  quatre  quadrants,  et  ce  en 
utilisant  une  commande  par  mode  de  glissement.  Dans  le  cadre  de  cet  exemple,  la  force 
electromotrice  e est  supposee  etre  toujours  inferieure  a la  tension  du  bus  continu  E. 

i : Courant  de  reference 
i : Courant  mesure 
Ch  ' Signal  de  commande 
R : Resistance 
L : Inductance 
e : Force  electromotrice 


w/ 

$ 

$ 

Commande 

par  mode  de  glissement 

[ i 

Fig.  5.1.  Hacheur  quatre  quadrants  alimentant  une  charge  RLE  commande  par  mode  de  glissement 

II  existe  differentes  structures  de  regulation  par  mode  de  glissement  du  courant  de  la  charge 
RLE  du  systeme  donne  par  la  figure  5.1.  En  effet,  dans  les  systemes  a structure  variable 
utilisant  la  commande  par  mode  de  glissement,  il  est  possible  de  trouver  essentiellement  trois 
structures  de  regulation  de  base  pour  la  synthese  des  differentes  commandes. 

Soit  le  systeme  controle  suivant : 

dx 

— = f{x)  + B{x)u  (5.1) 

dt 

Ou  u est  le  vecteur  d’entree  de  dimension  m,  x est  le  vecteur  d’etat  du  systeme  de  dimension 
n,f  est  la  fonction  decrivant  Involution  du  systeme  au  cours  du  temps  et  B est  une  matrice  de 
dimension  man. 
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Pour  la  synthese  d’une  structure  de  regulation  par  mode  de  glissement,  il  est  necessaire  de 
definir  dans  un  premier  temps  une  fonction  S(x)  de  dimension  m,  connue  sous  le  nom  de 
fonction  de  commutation. 


5(x)  = [S1(x)...5m(x)]/  (5.2) 

Ou  Si(x)  est  la  ieme  fonction  de  commutation  de  S(x). 

II  existe  plusieurs  manieres  pour  definir  la  fonction  de  commutation  S(x).  Par  ailleurs, 
1’ ensemble  des  points  ou  cette  fonction  s’annule,  c'est-a-dire  ou  toutes  les  fonctions  de 
commutation  S,{x)(t=  i..m)  sont  nulles,  est  connu  sous  le  nom  de  surface  de  commutation  ou 
surface  de  glissement.  La  synthese  d’une  commande  par  mode  glissement  est  par  la  suite 
elaboree  en  utilisant  la  fonction  de  commutation  S(x)  definie.  Differents  exemples  evoques 
tout  au  long  de  ce  chapitre  permettrons  par  la  suite  d’ avoir  une  idee  sur  la  definition  des 
fonctions  de  commutation  et  sur  la  synthese  des  commandes  par  mode  de  glissement. 

La  figure  5.2  presente  la  premiere  structure  de  regulation.  Suivant  le  signe  de  S(x),  la  grandeur 
de  controle  u est  donnee  par  u=-K\(x)  si  S(x)> 0 et  u=-K2(x)  si  5,(x)<0. 


Perturbations 


Fig. 5. 2.  Structure  de  regulation  par  changement  de  retour  d’etat 

La  figure  5.3  presente  la  deuxieme  structure  de  regulation  permettant  la  variation  de  la 
structure  du  systeme  par  simple  commutation  d’interrupteurs,  le  cas  des  convertisseurs 
statiques.  Cette  structure  de  regulation  correspond  au  principe  de  fonctionnement  tout  ou 
rien  : Seule  l’infonnation  sur  le  signe  de  la  fonction  de  commutation  S(x)  suffit  pour  decider 
de  l’ouverture  et  la  fermeture  des  interrupteurs  pilotant  le  convertisseur.  Ce  type  de  regulation 
est  caracterise  par  une  commande  directe  du  convertisseur. 

Dans  ce  cas,  la  logique  de  commutation  est  donnee  par  la  relation  suivante  : 


Jw+  si  S(x)>  0 
\u  si  S(x)<0 


Perturbations 


Fig.  5. 3.  Structure  de  regulation  par  commutation  des  interrupteurs 
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La  troisieme  structure  de  regulation  est  donnee  par  la  figure  5.4.  Dans  cette  structure,  un 
vecteur  controle  equivalent  u^q  est  introduit.  Ce  vecteur  n’est  rien  d’ autre  que  la  valeur  desiree 
du  vecteur  d’ entree  u en  regime  permanent.  Au  vecteur  controle  equivalent  est  additionne  le 
vecteur  controle  attractif  uatt  dont  le  role  est  de  controler  le  systeme  en  regime  transitoire  de 
telle  sorte  que  les  grandeurs  controlees  tendent  vers  leurs  references.  Ce  type  de  regulation  est 
caracterise  par  une  commande  indirecte  du  convertisseur.  Dans  ce  cas,  le  vecteur  controle 
total  u est  egal  a la  soinine  de  Ueq  et  uan.  II  est  genere  a travers  un  etage  intermediate  de 
Modulation  de  Largeur  d’Impulsions  (MLI). 


Perturbations 


Fig. 5 A.  Structure  de  regulation  par  ajout  du  vecteur  controle  equivalent 

Comme  exemple  illustratif,  la  synthese  de  commandes  par  mode  de  glissement  du  systeme 
donne  par  la  figure  5.1  est  presentee  dans  le  paragraphe  suivant.  Pour  cette  synthese, 
uniquement  les  structures  de  regulation  donnees  par  les  figures  5.3  et  5.4  sont  considerees,  ces 
structures  etant  les  plus  couramment  utilisees. 

5.2.1.  Exemple  illustratif  de  la  structure  de  regulation  par  commutation  des 
interrupteurs 

Dans  un  premier  temps,  la  commande  par  mode  de  glissement  consideree  pour  le  controle  du 
systeme  donne  par  la  figure  5.1  est  basee  sur  un  controle  direct  du  convertisseur.  Elle 
correspond  a la  structure  de  regulation  par  commutation  des  interrupteurs  donnee  par  la  figure 
5.3.  Dans  ce  cas,  la  tension  V imposee  aux  bornes  de  la  charge  RLE  est  egale  a -E  ou  +E  selon 
le  signe  de  l’erreur  entre  le  courant  de  reference  i et  le  courant  mesure  i.  Une  telle  structure 
de  commande  peut  etre  decrite  par  les  equations  suivantes  : 


— = -(-Ri  + V - e)  = i e + — V 

dt  L L L L 

Ou : 

V = +E  si  5(0  >0 

V = -E  si  5(0  <0 
Avec  : 

5(0  = i -i 


(5.4) 

(5.5) 

(5.6) 


Fig. 5.5.  (a)  Schema  bloc  d’une  commande  directe par  mode  de  glissement  du  courant  d’une  charge 
RLE  ( b ) Regions  definies  par  la  fonction  de  commutation  S(i) 


Dans  la  figure  5.5,  le  symbole  sgn  correspond  a la  fonction  signe. 
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La  figure  5. 5. a montre  une  representation  en  schema  bloc  d’une  commande  directe  par  mode 
de  glissement  du  courant  de  la  charge  RLE.  Cette  representation  est  deduite  a partir  des 
equations  (5.4),  (5.5)  et  (5.6).  Dans  ce  cas,  le  courant  i represente  le  vecteur  d’etat  et  la 
fonction  S(i ) donnee  par  l’equation  (5.6)  represente  la  fonction  de  commutation  consideree. 
Dans  cet  exemple,  la  fonction  de  commutation  S(i)  est  egale  a la  difference  entre  le  courant  de 
reference  i et  le  courant  mesure  i.  Elle  decrit  une  droite  (/  = i ) divisant  le  plan  (/,/)  en  regions 
ou  S(i)  a des  signes  differents  coinme  le  montre  la  figure  5.5.b.  Cette  droite  represente  un 
ensemble  de  points  connus  sous  le  nom  de  surface  de  glissement,  bien  que  la  droite  (/  = / ) ne 
represente  pas  de  surface  au  sens  stricte  du  terme. 

La  tension  V represente  le  vecteur  d’entree  du  systeme.  Selon  la  figure  5. 5. a,  le  vecteur 
d’entree  V est  commute  entre  -E  et  +E  selon  le  signe  de  la  fonction  de  commutation  S(i).  Par 
consequent,  le  systeme  de  la  figure  5. 5. a est  analytiquement  definit  par  les  equations 
suivantes  : 


- Pour  S(i)>0  : - = -—i--e  + -E  (5.7) 

dt  L L L 


- Pour  5(0<0  -e--E  (5.8) 

dt  L L L 

Pour  une  valeur  donnee  du  courant  de  reference  i* , la  trajectoire  du  courant  i que  decrit  le 
systeme  de  la  figure  5. 5. a est  donnee  par  la  figure  5. 6. a.  Cette  trajectoire,  partant  d’une  valeur 
initiale  nulle,  est  caracterisee  par  un  mouvement  special  caracterisant  la  commande  par  mode 
de  glissement.  Ce  mouvement  est  generalement  constitue  de  deux  etapes  : 

La  premiere  etape  correspond  au  mode  d’attractivite,  encore  appele  mode  non  glissant. 
Au  cours  de  cette  etape,  la  trajectoire  part  d’un  point  initial  quelconque  (dans 
l’exemple  considere,  la  valeur  initiale  est  nulle),  se  deplace  vers  la  surface  de 
glissement  et  atteint  celle-ci  en  un  temps  fini  (dans  cet  exemple,  ce  temps  est  egal  a 
to). 

- A partir  de  cet  instant,  commence  le  deuxieme  mode,  a savoir,  le  mode  de  glissement. 
Durant  cette  etape,  la  trajectoire  du  courant  reste  sur  la  surface  de  glissement. 


Cependant,  il  est  a noter  qu’un  fonctionnement  continu  de  cette  structure  de  regulation 
causera  une  frequence  de  commutation  infinie  des  interrupteurs  de  puissance,  ce  qui  n’est  pas 
realisable  pratiquement.  Pour  ce  faire,  la  realisation  parfaite  de  la  trajectoire  donnee  par  la 
figure  5. 6. a en  pratique  est  impossible  vu  le  caractere  discret  du  fonctionnement  du  hacheur. 
La  fonction  S(i)  ne  s’annule  pas  dans  ce  cas  lorsque  la  surface  de  glissement  est  atteinte  (en 
regime  permanent)  et  le  courant  i oscille  autour  de  sa  valeur  de  reference  coinme  le  montre  la 
figure  5.6.b. 


.* 

ir~  4 

!\ 

/ 

Mode  de  glissement 

i Mode  d’attractivite 

VAVV^VVVVAVA^AAAAAA/WV 

Mode  de  glissement 
--  Mode  d’attractivite 


to  (a)  to  (b) 

Fig.  5.6.  Trajectoire  caracterisant  une  commande  directe  par  mode  de  glissement 
(a)  Fonctionnement  continu  ( b ) Fonctionnement  discret 
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A partir  de  cet  exemple,  plusieurs  proprietes  sur  les  systemes  a structure  variable  controles  par 
une  commande  directe  par  mode  de  glissement  peuvent  etre  observees,  a savoir  : 

Le  systeme  de  controle  base  sur  une  commande  directe  par  mode  de  glissement  est 
dependant  du  signe  de  la  fonction  de  commutation  S(i). 

La  commande  directe  par  mode  de  glissement  est  caracterisee  par  deux  modes  : Le 
mode  d’attractivite  et  le  mode  de  glissement. 

La  commande  directe  par  mode  de  glissement  s’adapte  bien  aux  systemes  dont  le 
controle  est  discontinu,  ce  qui  est  le  cas  des  convertisseurs  statiques. 

5.2.2.  Exemple  illustratif  de  la  structure  de  regulation  par  ajout  de  la  commande 
equivalente 

5.2.2.I.  La  methode  du  controle  equivalent 

Plusieurs  methodes  d’approche  ont  ete  utilisees  pour  decrire  le  mode  de  glissement  lorsque  la 
trajectoire  du  systeme  atteint  la  surface  de  glissement  (.S’(x)=0)  [Utk-78].  Dans  ce  paragraphe, 
la  methode  adoptee  est  celle  d’Utkin  connue  sous  le  nom  du  controle  equivalent.  Cette 
methode  decrit  la  dynamique  du  systeme  sur  la  surface  de  glissement.  Elle  pennet  de  garder  la 
variable  controlee  sur  cette  surface  en  imposant  la  valeur  desiree  en  regime  permanent  de  la 
grandeur  d’entree.  Pour  un  systeme  controle  donne,  la  premiere  etape  pour  la  realisation  d’une 
structure  de  regulation  par  ajout  de  la  commande  equivalente  consiste  a trouver  un  vecteur 
d’entree  equivalent  u.eq  de  sorte  que  la  trajectoire  d’etat  du  systeme  a controler  reste  sur  la 
surface  de  glissement  predefinie.  Une  fois  le  vecteur  controle  equivalent  determine,  la 
dynamique  du  systeme  peut  etre  decrite  par  la  substitution  de  Ueq  dans  l’equation  d’etat  (5.1). 
En  se  basant  sur  la  methode  d’Utkin,  le  calcul  du  vecteur  equivalent  s’effectue  en  prenant  en 
consideration  les  conditions  d ’invariance  suivantes  : 


J5(jc)  = 0 
[S(x)  = 0 


(5.9) 


Ainsi,  le  vecteur  controle  equivalent  est  deduit  a partir  des  conditions  d’ invariance  donnees 
par  (5.9).  II  pennet  d’assurer  que  la  trajectoire  de  la  grandeur  controlee  reste  sur  sa  surface  de 
glissement.  Cependant,  ce  vecteur  n’ assure  pas  le  controle  en  dehors  de  la  surface  de 
glissement.  C’est  pourquoi,  il  faut  aj  outer  une  nouvelle  condition  pour  que  l’etat  du  systeme 
tende  vers  et  atteigne  la  surface  de  glissement.  Cette  nouvelle  condition  est  la  condition 
d’attractivite.  Elle  est  detaillee  dans  le  paragraphe  suivant. 

5.2.2.2.  La  methode  du  controle  attractif 


Une  des  conditions  d’attractivite  les  plus  utilisees  est  celle  proposee  par  [Utk-78],  Pour  une 
fonction  de  commutation  S(x)  donnee,  elle  doit  verifier  la  relation  suivante  : 


f Sj (x)  < 0 si  Si(x)>  0 
< . (i=\..m) 

[iSj-  (x)  > 0 si  St  (x)  < 0 


(5.10) 


La  condition  d’attractivite  peut  etre  illustree  par  l’exemple  de  regulation  du  courant  d’une 
charge  RLE,  et  ce  en  appliquant  la  condition  d’attractivite  (5.10)  a la  fonction  de 
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commutation  S(i).  Comme  le  montre  la  figure  5.7,  pour  une  reference  i donnee,  le  courant  i 
n’est  attire  vers  la  surface  de  glissement  S(i)= 0 que  lorsque  S(i)S(i)  < 0 . 


Cas  n°  1 : 5(/)>0 

Cas  n°2  : S(i)<0 

> SU)<0 
'*S(  0>0 

/ ki)<o 

S(t)>  0 

5(/)>0 
S(i)<  0 


S(i)<0 
S(i)>  0 


Surface  de 
glissement 
5(0=0 


Fig.5.1.  Evolution  du  courant  i selon  le  signe  de  i , S(i)  et  S(i) 


Alin  de  mieux  controler  la  dynamique  d’un  systeme  controle  donne  durant  le  mode 
d’attractivite  (la  transition  de  la  trajectoire  d’etat  a partir  d’un  point  initial  jusqu’au  debut  de 
la  phase  du  mode  de  glissement),  il  est  judicieux  de  recourir  a la  methode  du  controle 
attractif.  Cette  methode  consiste  a definir  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation  S(x) 
comme  suit : 

S(x)  = -Qsgn(S(x))-Kg(S(x))  (5.11) 

Q et  K sont  des  matrices  diagonales  de  dimension  m et  dont  les  elements  sont  positifs.  La 
fonction  sgn(A)  est  definie  comme  suit : 

sgn .(£(*))  = [sgn(S1(x))...sgn(Sw  (x))]T  (5.12) 

Quant  a la  fonction  g,  elle  est  definie  comme  suit : 

g(S(x))  = [g1(S1(*))...gM(SJB(*))f  (5.13) 

Les  fonctions  scalaires  g,(,= i..m)  doivent  satisfaire  les  conditions  suivantes  : 

Si(x)gi(Si(x))>  0 si  S.Qc)*  0 (/=1... m)  (5.14) 

Pour  une  fonction  g(S)  donnee,  il  est  possible  d’integrer  son  expression  pour  deduire  la 
trajectoire  de  la  fonction  de  commutation  S(x).  En  effet,  le  choix  de  la  fonction  g permet  de 
specifier  la  dynamique  du  mode  d’attractivite  pour  se  deplacer  d’un  point  initial  donne  vers  la 
surface  de  glissement.  Par  ailleurs,  le  choix  des  coefficients  Q et  K determine  les  differentes 
vitesses  pour  la  fonction  de  commutation  S(x). 

Plusieurs  structures  de  la  fonction  g(S)  sont  mentionnees  en  bibliographic  [GAO-93],  Panni 
ces  structures,  il  est  possible  de  citer  les  fonctions  suivantes  : 

- Attractivite  a vitesse  constante  (g(5)=0) 

S(x)  = -Qsga(S(x))  (5.15) 

Cette  loi  force  la  trajectoire  d’etat  a atteindre  la  surface  de  glissement  a vitesse  constante  qui 
depend  de  la  valeur  de  Q.  Le  choix  de  Q dans  ce  cas  doit  eviter  a la  fois  un  temps 
d’attractivite  long  (les  termes  de  la  matrice  Q sont  tres  petits)  et  la  production  de  grandes 
oscillations  (les  tennes  de  la  matrice  Q sont  tres  grands). 
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- Attractivite  a vitesse  constante  et  a action  proportionnelle  (g(S)=S) 

S(x)  = -Q  sgn (S(x))  - KS(x)  (5.16) 

L’ajout  du  tenne  -KS(x)  fait  que  la  trajectoire  d’etat  est  forcee  de  s’approcher  de  la  surface  de 
glissement  plus  vite  lorsque  S est  grande.  Plus  K est  grande,  plus  le  temps  d’ attractivite  est 
rapide,  tandis  qu’une  petite  valeur  de  Q reduit  les  oscillations. 

- Attractivite  a coefficient  Q nul  et  g(S ) = 151“  sgn(S')  0 < a < 1 


S(x)  = sgn(S)  (5.17) 

Avec  une  telle  structure,  la  vitesse  d’ attractivite  augmente  lorsque  la  trajectoire  d’etat  est  loin 
de  la  surface  de  glissement.  Par  contre,  au  voisinage  de  la  surface  de  glissement,  la  vitesse 
ralentit  considerablement.  Par  ailleurs,  l’absence  du  tenne  (jsgnfSYx))  fais  que  les  oscillations 
sont  quasiment  eliminees  une  fois  la  surface  de  glissement  atteinte. 

Le  choix  d’une  structure  d’ attractivite  permet  de  determiner  un  vecteur  d’entree  attractif  uatt. 
Ce  vecteur  sera  particulierement  actif  pendant  le  regime  transitoire  et  imposera  la  dynamique 
du  sy  steme. 

5.2.2.3.  Developpement  de  la  loi  de  commande  par  mode  de  glissement  basee  sur  un 
controle  indirecte  du  convertisseur 

La  loi  de  controle  par  mode  de  glissement  doit  satisfaire  simultanement  les  conditions 
d’invariance  et  d’attractivite.  Pour  ce  faire,  il  faut  que  la  fonction  de  commutation  S(x)  verifle 
les  conditions  donnees  par  la  relation  (5.18)  qui  est  une  combinaison  entre  les  conditions  (5.9) 
et  (5.10). 

’ S(x)  = 0 si  S(x)  = 0 

< Sj  (x)  < 0 si  Sj  (x)  >0  (/  = 1 . m)  (5.18) 

Sj (x)  > 0 si  S,(x)  < 0 

Ainsi,  les  conditions  donnees  par  la  relation  (5.18)  amenent  a la  detennination  d’un  nouveau 
vecteur  de  controle,  tenant  compte  des  conditions  d’invariance  et  d’attractivite.  L’expression 
de  ce  controle  est  donnee  par  la  relation  (5.19). 

u*=ueq+ua„  (5. 1 9) 

Le  vecteur  controle  donne  par  la  relation  (5.19)  comporte  deux  tennes  : 

Le  premier  est  le  vecteur  controle  equivalent  specifiant  le  controle  necessaire  au 
systeme  pour  rester  sur  la  surface  de  glissement. 

Le  deuxieme  est  le  vecteur  controle  attractif  assurant  le  controle  du  systeme  en  dehors 
de  la  surface  de  glissement.  II  impose  aussi  la  dynamique  du  systeme  partant  d’un 
point  initial  jusqu’a  atteindre  la  surface  de  glissement. 
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5.2.2.4.  Commande  indirecte  par  mode  de  glissement  du  courant  d’une  charge  RLE 

En  reprenant  l’exemple  de  regulation  du  courant  de  la  charge  RLE,  sachant  que  i*  est 
constante,  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation  S(i)  s’exprime  comrne  suit : 


dS(i) 

dt 


di 

dt 


L 


() V - Ri  - e) 


(5.20) 


La  relation  precedente  montre  que  1’ evolution  du  courant  i depend  : 

De  la  valeur  du  courant  i. 

Du  vecteur  tension  applique. 

De  la  force  electromotrice  e. 

Des  parametres  R cl  L de  la  charge. 

Comrne  mentionne  precedemment,  pour  que  la  trajectoire  du  courant  i reste  sur  sa  surface  de 
glissement  S(i)= 0,  il  faut  appliquer  un  vecteur  tension  equivalent  V&q  qui  peut  etre  calcule  en 
prenant  en  compte  les  conditions  d’ invariance  suivantes  : 

S(i)  = (C  -/)  = 0 et  S(i)  = -—  = 0 (5.21) 

dt 


Le  vecteur  tension  equivalent  V^q,  que  doit  foumir  le  hacheur  quatre  quadrants  dans  ce  cas, 
peut  etre  determine  de  la  facon  suivante  : 


ls(i)  = (i*  -i)  = 0 

W)  = 0 


< dSQ) 
. dt 


j(V,q-Ri-e)  = 6 


\Veq  = Ri*  + e 
\Veg  =Ri  + e 


(5.22) 


L’equation  (5.22)  definit  le  vecteur  controle  equivalent  continu  qui  garantit  au  courant  i de 
rester  sur  la  surface  de  glissement.  Cependant,  le  fonctionnement  du  hacheur  quatre  quadrants 
est  un  fonctionnement  discret.  Par  consequent  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation  S{i) 
ne  s’annule  pas.  De  plus,  le  vecteur  tension  equivalent  donne  par  la  relation  (5.22)  ne  permet 
pas  de  controler  i en  dehors  de  la  surface  de  glissement.  Pour  ces  raisons,  il  faut  tenir  compte 
de  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation  S(i)  dans  la  fonnule  de  controle.  Etant  donnee 
que  l’utilisation  de  la  MLI  permet  d’imposer  a chaque  periode  de  hachage  une  valeur 
moyenne  de  la  tension  V egale  au  vecteur  controle  de  reference  V , ce  dernier  peut  etre  deduit 
a partir  de  l’equation  (5.20)  en  procedant  cornme  suit : 


v’  = Ri  + e - L ^ = Viq  - L = viq  + Vm 


dt 


(5.23) 


Le  vecteur  controle  V*  est  constitue  de  deux  tennes  : Le  premier  est  le  vecteur  controle 
equivalent  V^q  tandis  que  le  deuxieme  terme  ( Vatt=-L(dS(i)/dt ))  fait  intervenir  la  derivee  de  la 
fonction  de  commutation  S(i)  devant  ramener  la  trajectoire  de  la  grandeur  controlee  vers  la 
surface  de  glissement.  Le  choix  de  l’expression  de  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation 
de  telle  sorte  que  les  conditions  d’attractivite  soient  satisfaites  pennettra  par  la  suite  la 
determination  du  vecteur  tension  attractif  Vatt.  En  choisissant  une  structure  d’attractivite  a 
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vitesse  constante  et  a action  proportionnelle  similaire  a celle  donnee  par  la  relation  (5.16),  le 
vecteur  tension  attractif  Vatt  s’ exprime  comrne  suit : 

Vatt  = -L(-qsgn(S(i))-kS(i))  (5.24) 

Ou  q et  k sont  des  reels  positifs. 

A partir  des  equations  (5.22),  (5.23)  et  (5.24),  l’expression  du  vecteur  tension  controle  V*  a 
appliquer  est  donnee  par  la  relation  suivante  : 

V*  = veq+vatt  = Ri*  + e + L(q  sgn(S  (/'))  + kS  (0)  (5.25) 

Pour  assurer  que  le  courant  i tende  vers  sa  surface  de  glissement  S(i)= 0,  il  faut  que  la 
condition  d’attractivite  S(i)S(i)  < 0 soit  verifiee.  En  effet,  en  appliquant  le  vecteur  tension  de 
reference  donne  par  la  relation  (5.25),  le  produit  de  la  fonction  de  commutation  S(i)  par  sa 
derivee  s’ exprime  comrne  suit : 

S(i)S(i)  = -5(i)  — = --5(i)(E  -e-  Ri) 
dt  L 

= --S(i)(V*  - e-Ri ) 

L 

= -jS(iXV,g+Vatt-e-Ri)  (5.26) 

= - - S(i)(Ri  * +e  + L(q  sgn  (5(0)  + £5(0)  -e-  Ri) 

L 

= - jS(i )2  - qS (0  sgn(5 (/))  - kS (i)2 

Le  resultat  du  produit  S(i)S(i)  est  constitue  de  la  somine  de  trois  termes  negatifs  chacun.  Ce 
produit  est  done  negatif.  La  condition  d’attractivite  donnee  par  la  relation  (5.10)  est  done 
satisfaite  quel  que  soit  le  signe  de  la  fonction  de  commutation  S(i). 

La  figure  5.8  montre  une  representation  en  schema  bloc  d’une  commande  indirecte  par  mode 
de  glissement  du  courant  de  la  charge  RLE. 


e 


Fig.  5.8.  Schema  bloc  d’une  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  du  courant  de  la  charge  RLE 

Pour  une  valeur  donnee  du  courant  de  reference  /*,  la  trajectoire  du  courant  i que  decrit  le 
systeme  de  la  figure  5.8  est  donnee  par  la  figure  5. 9. a.  De  facon  similaire  au  cas  de  la 
commande  directe  par  mode  de  glissement  et  partant  d’un  point  initial  donne  (dans  cet 
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exemple,  le  point  initial  est  egal  a zero),  la  trajectoire  obtenue  est  caracterisee  par  deux 
etapes  : La  premiere  correspond  au  mode  d’attractivite  et  la  deuxieme  au  mode  de  glissement. 


.* 

i ♦ 1 



a/M 

Mode  de  glissement 

^ 'A  1 

Mode  d’attractivite 

/ ']' 

i t 

'"Mode  de  glissement 


to 


(a)  to  (b) 

Fig. 5.9.  Trajectoire  caracterisant  une  commande  indirecte  par  mode  de  glissement 
(a)  Fonctiormement  continu  ( b ) Fonctionnement  discret 


La  figure  5. 9. a correspond  a un  fonctionnement  continu  du  systeme  donne  par  la  figure  5.8. 
Cependant,  vu  le  caractere  discret  du  convertisseur  et  etant  donne  que  la  frequence  de 
decoupage  de  la  MLI  est  limitee,  il  est  impossible  d’obtenir  pratiquement  un  tel  mode  de 
fonctionnement.  C’est  pourquoi,  lorsque  le  mode  de  glissement  est  atteint,  la  fonction  de 
commutation  S(i)  ne  s’annule  pas  et  le  courant  reel  oscille  autour  de  sa  reference  comine  le 
montre  la  figure  5.9.b.  L’amplitude  des  oscillations  du  courant  dans  ce  cas  depend 
essentiellement  de  la  frequence  de  decoupage  de  la  MLI,  mais  aussi  des  coefficients  k et  q 
choisis. 

Ainsi,  a partir  de  cet  exemple,  plusieurs  proprietes  sur  les  systemes  a structure  variable 
commandes  par  une  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  peuvent  etre  observees,  a 
savoir : 


Le  systeme  de  controle  base  sur  une  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  n’est 
pas  dependant  uniquement  du  signe  de  la  fonction  de  commutation  S(i),  mais  aussi  de 
sa  valeur. 

La  dynamique  du  systeme  controle  par  une  commande  indirecte  par  mode  de 
glissement  depend  essentiellement  du  choix  des  coefficients  des  matrices  K et  Q ainsi 
que  du  type  du  mode  d’attractivite  choisi. 

L’utilisation  d’une  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  necessite  l’utilisation 
d’un  etage  intermediate  de  modulation  de  largeur  d’ impulsions  (MLI). 

La  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  est  caracterisee  par  deux  modes  : Le 
mode  d’attractivite  et  le  mode  de  glissement. 

La  theorie  du  mode  de  glissement  indirecte  s’adapte  bien  aux  systemes  dont  le 
controle  est  discontinu  tels  que  les  convertisseurs  statiques. 

5.3.  Controle  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant  statorique  d’une 
machine  synchrone 

Ce  paragraphe  porte  sur  le  controle  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant  statorique 
d’une  machine  synchrone  dans  le  repere  toumant  dq.  Les  relations  mathematiques  de  base 
caracterisant  une  machine  synchrone  dans  un  systeme  de  coordonnees  dq  lie  au  rotor  sont : 


Vsd 

Vsq 


= RJsd  +“^~°VD«/ 


— i + 


dO 


sq 


s sq 


dt 


+ co 


dq^sd 


(Rappel  A. 3 8) 
(Rappel  A. 39) 
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^ sd  ~ Lsd  isd 

O = L i 

sq  sqvsq 


+ Msrird 


Vrd 

®rd 


- R,hd  + 
= Lrdird 


d®rd 

dt 

+ Msrisd 


(Rappel  A.40) 
(Rappel  A.41) 

(Rappel  A. 34) 
(Rappel  A.42) 


L’objectif  de  la  commande  etant  de  controler  les  deux  composantes  d et  q du  vecteur  courant 
statorique,  deux  fonctions  de  commutation  Slsd  et  Sisq  sont  definies  coniine  suit : 

Sisd=isd*  ~i*d  (5-27) 

R isq  — tsq  — ^sq  (5.28) 

Ou  isd  et  iSq  sont  les  courants  statoriques  de  reference  sur  respectivement  les  axes  d et  q. 

Ces  deux  fonctions  de  commutation  definissent  deux  surfaces  de  glissement  (Sisd= 0)  et 
(SiSq=0).  Les  relations  (5.29)  et  (5.30)  correspondent  aux  relations  obtenues  lorsque  les 
trajectoires  des  courants  isd  et  isq  atteignent  leurs  surfaces  de  glissement. 

Sisd= 0 =>  isd  = (5-29) 

S,q  = 0 =>  iSq  = isq*  (5-30) 

Pour  des  references  isd  et  isq  constantes,  les  derivees  des  fonctions  de  commutation  Slsd  et  Sisq 
par  rapport  au  temps  permettent  d’analyser  les  regies  devolution  des  composantes  isd  et  isq. 
La  derivee  de  la  fonction  de  commutation  SLsd  par  rapport  au  temps  est  donnee  par  la  relation 
suivante  : 


dSjsd  _ disd 
dt  dt 


(5.31) 


Or,  a partir  de  l’equation  (A.40),  la  composante  /„/  s’exprime  comine  suit : 


lsd  ~ 


Msrird 


L 


sd 


En  supposant  le  courant  ird  constant,  la  derivee  de  la  composante  isd  devient : 

disd  _ 1 d°sd 
dt  Lsd  dt 


(5.32) 


(5.33) 


A partir  des  relations  (A. 38),  (5.31)  et  (5.33),  l’expression  de  la  derivee  de  la  fonction  de 
commutation  Sm  par  rapport  au  temps  est  donnee  par  la  relation  suivante  : 


dSjsd 

dt 


1 d®sd  _ 

Lsd  dt 


7 ~(Kd  ~RJsd  +®dq®sq) 
Lsd 


(5.34) 
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Quant  a la  regie  d’ evolution  de  la  composante  isq,  elle  est  obtenue  en  derivant  la  fonction  de 
commutation  Sisq  par  rapport  au  temps.  Puisque  isq  est  supposee  constante,  la  derivee  de  Sisq 
s’ exprime  comme  suit : 


dSlsq  _ disq 

dt  dt 


(5.35) 


A partir  de  l’equation  (A.41),  la  composante  isq  s’exprime  comme  suit : 


-sq 


o 

L 


sq 


sq 


(5.36) 


La  derivee  de  la  composante  isq  par  rapport  au  temps  s’ecrit  done  comme  suit : 

disq  _ 1 dOsq 
dt  L„n  dt 


(5.37) 


A partir  des  relations  (A. 39),  (5.35)  et  (5.37),  l’expression  de  la  derivee  de  la  fonction  de 
commutation  Su,q  par  rapport  au  temps  est  donnee  par  la  relation  suivante  : 


(5.38) 


Les  equations  (5.34)  et  (5.38)  donnent  l’evolution  du  vecteur  courant  statorique  selon  les 
axes  d et  q.  Elle  depend  : 

De  la  vitesse  de  rotation  de  la  machine  synchrone. 

Du  vecteur  tension  applique. 

Des  courants  iS(i  et  isq  ainsi  que  des  flux  <h«/  et  <IyY/. 

De  la  resistance  et  des  inductances  cycliques  directe  et  transverse  de  la  machine 
synchrone. 

Dans  ce  qui  suit  est  presentee  la  synthese  de  la  commande  par  mode  de  glissement  du  vecteur 
courant  statorique  dans  le  plan  dq  d’une  machine  synchrone,  et  ce  en  utilisant  les  structures  de 
regulation  donnees  par  les  figures  5.3  et  5.4.  La  premiere  commande  par  mode  de  glissement 
est  caracterisee  par  une  commande  directe  de  l’onduleur  de  tension  tandis  que  la  deuxieme  est 
caracterisee  par  une  commande  indirecte  de  l’onduleur  de  tension. 

5.3.1.  Commande  directe  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant  statorique  d’une 
machine  synchrone 

5.3.1. 1.  Synthese  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement 

Le  lieu  des  derivees  des  fonctions  de  commutation  Sisd  et  Sisq  deduit  a partir  des  relations 
(5.34)  et  (5.38)  est  represente  sur  la  figure  5.10.  Ce  lieu  est  donne  pour  une  valeur  nulle  de 
1’ angle  0^  et  pour  les  deux  sens  de  rotation  (positif  et  negatif)  de  la  machine  synchrone.  C’est 
a partir  de  ce  lieu  que  se  base  par  la  suite  la  synthese  de  la  commande  directe  par  mode  de 
glissement  du  vecteur  courant  statorique  d’une  machine  synchrone. 
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Sis, 


Si, 


■ Si. 


sd 


* Si  sd 


(a)  (b) 

Fig. 5. 1 0.  Lieu  des  derivees  des  fonctions  de  commutation  (F  = 540V,  ®s=  ®v„,  Qdq=  0) 

(a)  (Ddq  = 0.5co„  ( b ) G)dq  = -0.5co„ 


La  figure  5.10  permet  de  determiner  l’influence  des  vecteurs  tension  disponibles  a la  sortie  de 
l’onduleur  sur  les  variations  des  composantes  du  vecteur  courant  statorique.  Le  lieu  des 
derivees  des  fonctions  de  commutation  depend  fortement  de  la  vitesse  de  rotation  de  la 
machine  synchrone.  En  effet,  il  est  a remarquer  que  le  lieu  des  fonctions  de  commutation  Sisd 

et  Sisq  se  translate  vers  le  haut  ou  vers  le  has  suivant  le  signe  et  la  valeur  de  la  vitesse  de 

rotation  go dq.  II  est  a noter  aussi  que  le  lieu  des  fonctions  de  commutation  se  deplace 
legerement  selon  les  valeurs  des  composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique. 

Bien  que  la  figure  5.10  permet  de  donner  l’influence  de  l’application  de  chaque  vecteur 
tension  sur  les  variations  de  Sisd  et  Sisq,  elle  ne  permet  pas,  a elle  seule,  d’extraire  une 

strategic  de  controle  garantissant  1’ attraction  des  trajectoires  des  grandeurs  isci  et  isq  vers  leurs 
surfaces  de  glissement. 

Cependant,  en  s’appuyant  sur  les  conditions  d’attractivites  donnees  par  la  relation  (5.10),  il  est 
possible  de  dresser  les  conditions  d’attractivite  suivantes  : 

- Pour  que  la  composante  directe  du  vecteur  courant  statorique  soit  attiree  vers  sa  surface  de 
glissement  SW=0,  la  condition  suivante  doit  etre  verifiee  : 

SisdSisd<  0 (5.39) 


La  relation  (5.39)  montre  que  la  fonction  de  commutation  Slsd  et  sa  derivee  Sisd  doivent  etre 
de  signes  opposes.  La  dynamique  du  courant  isd  dans  ce  cas  est  d’autant  plus  rapide  que  la 
valeur  absolue  de  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation  Sisd  est  grande. 

- Pour  que  la  composante  transverse  du  vecteur  courant  statorique  soit  attiree  vers  sa  surface 
de  glissement  Sisq= 0,  la  condition  suivante  doit  etre  verifiee  : 

SisqSisq<0  (5.40) 

De  facon  identique  au  cas  precedent,  la  fonction  de  commutation  Slsq  et  sa  derivee  Sisq 
doivent  etre  de  signes  opposes.  La  dynamique  du  courant  isq  dans  ce  cas  est  d’autant  plus 
rapide  que  la  valeur  absolue  de  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation  S)  est  grande. 
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Selon  les  equations  (5.39)  et  (5.40),  le  choix  du  vecteur  tension  a appliquer  depend  des  signes 
des  fonctions  de  commutation  Siscj  et  Sisq  et  de  leurs  derivees  respectives  Sisd  et  Sisq . Ceci 

explique  le  fait  que  les  sorties  des  correcteurs  des  composantes  du  vecteur  courant  statorique 
peuvent  etre  des  variables  booleennes.  Les  signes  des  fonctions  de  commutation  Sm  et  Sisq 
peuvent  etre  determines  via  deux  comparateurs  a signe  dont  les  caracteristiques  sont 
representees  sur  la  figure  5.11.  Ces  comparateurs  generent  deux  variables  booleennes  definies 
cornme  suit : 


Si 

Sisd  > 0 

alors 

cd  =1 

(5.41) 

Si 

o 

V 

^0 

alors 

Cd=  0 

Si 

Sisq  > 0 

alors 

Cq=  1 

(5.42) 

Si 

J>5 

A 

O 

alors 

cq=  0 

Cd  Cq 


— l— 

— v 

0— 

1 

O 

"g 

i 

* "S 

II 

■g 

■o  ► S[sd  isd  -isd  o 

(a)  (b) 


Fig. 5.11.  Caracteristiques  de  commutation  des  comparateurs  a signe  de 
(a)  La  fonction  de  commutation  Sisd  ( b ) La  fonction  de  commutation  Sisq 

Pour  selectionner  les  vecteurs  tension  a appliquer  de  maniere  a attirer  les  composantes  /'«/  et  isq 
du  vecteur  courant  statorique  vers  leurs  surfaces  de  glissement  Sisd= 0 et  Sisq= 0,  il  faut  analyser 
conjointement  les  fonctions  de  commutation  Sis<j  et  Sisq  ainsi  que  leurs  derivees  respectives 
Sisd  et  Sj  a l’aide  de  la  figure  5.10,  et  ce  pour  les  differents  secteurs  dans  lesquels  est 
compris  Tangle  Qdq,  tout  en  respectant  les  conditions  (5.39)  et  (5.40). 

En  se  basant  sur  la  figure  5.10  et  sur  les  equations  (5.39)  et  (5.40),  une  analyse  est  faite  dans 
un  premier  temps  pour  le  cas  ou  la  valeur  de  1’ angle  Qdq  est  egale  a zero.  Cette  analyse  pennet 
de  determiner  le  vecteur  tension  a appliquer  selon  l’etat  logique  des  variables  Cd  et  Cq. 

• Cas  ou  Cj=Q  et  Cq=0 

A partir  des  equations  (5.41)  et  (5.42),  l’etat  logique  des  signaux  Cj  et  Cq  indique  que  les 
fonctions  de  commutation  Sisd  et  Sisq  sont  negatives.  Pour  attirer  les  courants  isd  et  isq  vers  leurs 
surfaces  de  glissement  respectives  Sisd= 0 et  Sjsq= 0,  il  faut  que  les  derivees  Sjsd  et  Sisq  soient 
positives. 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  positive  (®^>0),  et  selon  la  figure  5. 10. a,  deux  vecteurs 
tension  differents  peuvent  etre  appliques  pour  que  les  derivees  Sisd  et  Sjsq  soient  positives. 

Il  s’agit  des  vecteurs  V5  et  V4 . 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  negative  (oy/?<0),  et  selon  la  figure  5. 1 0.b,  un  unique  vecteur 
tension  peut  etre  applique  pour  que  les  derivees  Sisd  et  5)  soient  positives.  C’est  le 

vecteur  V5 . 
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• Cas  ou  Cd=  1 et  Cq= 0 

A partir  des  equations  (5.41)  et  (5.42),  l’etat  logique  des  signaux  Q et  Cq  indique  que  la 

fonction  de  commutation  Sm  est  positive  tandis  que  la  fonction  de  commutation  SLsq  est 

negative.  Pour  attirer  les  courants  isd  et  isq  vers  leurs  surfaces  de  glissement  respectives  Sis(j=  0 
et  Sisq= 0,  il  faut  que  la  derivee  Sisd  soit  negative  et  que  la  derivee  Sisq  soit  positive. 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  positive  (co^>0),  et  selon  la  figure  5. 10. a,  trois  vecteurs 
tension  differents  peuvent  etre  appliques  pour  que  la  derivee  Sjsd  soit  negative  et  que  la 

derivee  Sisq  soit  positive.  II  s’  agit  des  vecteurs  Vx,  V6  et  V07 . 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  negative  (®^<0),  et  selon  la  figure  5. 1 0.b,  un  unique  vecteur 
tension  peut  etre  applique  pour  que  la  derivee  Sisd  soit  negative  et  que  la  derivee  Sisq  soit 

positive.  C’est  le  vecteur  V6 . 

• Cas  ou  Cd= 0 et  Cq=  1 

A partir  des  equations  (5.41)  et  (5.42),  l’etat  logique  des  signaux  Cd  et  Cq  indique  que  la 

fonction  de  commutation  Sisd  est  negative  tandis  que  la  fonction  de  commutation  Sisq  est 

positive.  Pour  attirer  les  courants  isd  et  isq  vers  leurs  surfaces  de  glissement  respectives  Siscr 0 
et  Sisq= 0,  il  faut  que  la  derivee  Sisd  soit  positive  et  que  la  derivee  Sisq  soit  negative. 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  positive  (co^>0),  et  selon  la  figure  5. 10. a,  un  unique  vecteur 
tension  peut  etre  applique  pour  que  la  derivee  Sisd  soit  positive  et  que  la  derivee  Sisq  soit 

negative.  C’est  le  vecteur  V3 . 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  negative  (w^<0),  et  selon  la  figure  5.10.b,  deux  vecteurs 
tension  differents  peuvent  etre  appliques  pour  que  la  derivee  Sjsd  soit  positive  et  que  la 

derivee  Sisq  soit  negative.  Il  s’ agit  des  vecteurs  V3  et  V4 . 

• Cas  ou  CcT  1 et  Cq=  1 

A partir  des  equations  (5.41)  et  (5.42),  l’etat  logique  des  signaux  Cd  et  Cq  indique  que  les 
fonctions  de  commutation  Sisd  et  Sisq  sont  positives.  Pour  attirer  les  courants  isj  et  isq  vers  leurs 
surfaces  de  glissement  respectives  Sisd=  0 et  Sisq= 0,  il  faut  que  les  derivees  Sisd  et  Sisq  soient 
negatives. 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  positive  (co^>0),  et  selon  la  figure  5. 10. a,  un  unique  vecteur 
tension  peut  etre  applique  pour  que  les  derivees  Sisd  et  Sisq  soient  negatives.  C’est  le 

vecteur  V2 . 

- Pour  une  vitesse  de  rotation  negative  (w^<0),  et  selon  la  figure  5.10.b,  trois  vecteurs 
tension  differents  peuvent  etre  appliques  pour  que  les  derivees  Sisd  et  Sisq  soient 

negatives.  Il  s’ agit  des  vecteurs  Vx , V2  et  V0  7 . 
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(f)  (g) 

Fig. 5.12.  ( a ) Decomposition  en  six  secteurs  (i  = 0..5)  du  lieu  d' evolution  de  I’axe  d 
Lieu  des  derivees  des  fonctions  de  commutation  lorsque  I’axe  d est place  au  milieu  du 
( b ) Secteur  i = 0 (9 dq  = 0)  (c)  Secteur  i = 1 (9^  = rt/3)  ( d)  Secteur  i = 2 (9 dq=  2n/3) 

( e ) Secteur  i = 3 (9^  = n)  if)  Secteur  i = 4 (9 dq  = 4jc/3)  (g)  Secteur  i = 5 (§dq  = 5jt/3) 

Lorsque  l’angle  ddq  varie,  et  pour  une  vitesse  de  rotation  fixe,  le  lieu  des  derivees  des 
fonctions  de  commutation  Sisd  et  Slsq  obtenu  decrit  une  ellipse  centree  autour  du  point  obtenu 
par  l’application  d’un  vecteur  de  tension  nul.  Par  ailleurs  lors  d’une  variation  A9 dq  de  l’angle 
9 dq,  l’ellipse  effectue  une  rotation  d’un  angle  A9(/(/.  Cette  rotation  est  centree  autour  du  point 
obtenu  par  l’application  d’un  vecteur  de  tension  nul  comine  le  montre  la  figure  5.13.  Cette 
figure  represente  le  cas  ou  l’angle  9,^  se  trouve  a l’interieur  du  secteur  9. 


(a)  (b) 

Fig.  5. 1 3.  Evolution  du  lieu  des  derivees  des  fonctions  de  commutation  lors  de  la  variation  de  l ’angle 

Qdq  (a)  ®dq  = 0.5oi„  ( b ) &dq  = -9.5co„ 
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Ainsi,  il  y a une  periodicite  naturelle  qui  apparait  en  permutant  la  numerotation  des  vecteurs 
tension  actifs.  Par  consequent,  il  suffit  de  considerer  un  secteur  de  60°  de  0dq,  et  de 
transfonner  la  solution  obtenue  pour  ce  secteur  de  fa$on  cyclique  suivant  1’ evolution  de  0dq. 
D’ou  la  necessity  de  diviser  le  plan  (a,P)  en  six  secteurs  i (7=0.. 5),  comine  le  montre  la  figure 
5.1 1.  Ces  secteurs  sont  repartis  de  farjon  a placer  chaque  vecteur  tension  actif  au  milieu  de  son 
propre  secteur.  Les  secteurs  determinent  le  domaine  dans  lequel  se  trouve  Tangle  0dq.  Ainsi,  il 
est  possible  de  dresser  une  table  contenant  les  vecteurs  tension  a appliquer  pour  les  deux  sens 
de  rotation. 


G 

0 

1 

0 

1 

G 

0 

0 

1 

1 

1 = 0 

®dq>  0 

v4,v5 

V3 

V2 

tOdq  < 0 

V5 

V6 

v3,v4 

V!,V2,V0J 

i = 1 

®dq>  0 

v5,v6 

v,,v2,v^ 

V4 

V3 

G)dq<0 

u 

V\ 

v4,v5 

v2,v3,v0J 

1 = 2 

®dq>  0 

V2,V3,Vo,7 

v5 

V4 

®dq<  0 

V\ 

V2 

V5 , V6 

v3,v4,v0J 

1 = 3 

®dq>  0 

V,,V2 

V3,V4,Voj 

K 

v5 

tOdq<  0 

V2 

V3 

Vi,V6 

v4,v5 

1 = 4 

®dq>  0 

v2,v3 

V4,V5,Voa 

u 

v6 

tOdq<  0 

V3 

u 

Vi,V2 

v5,v6,v0,7 

i = 5 

tOdq  > 0 

V3,V4 

v5,v6,v0J 

V2 

V\ 

tOdq<  0 

u 

V5 

V2,V3 

Vi,V6,V0>7 

Tab. 5. 1.  Table  de  commutation  valable  dans  les  deux  sens  de  rotation  pour  le  controle  des 
composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique 

La  table  de  commutation  donnee  par  le  tableau  5.1  est  elaboree  en  analysant  la  figure  5.12. 
Cette  table  assure  le  controle  des  composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique  et  est 
valable  dans  les  deux  sens  de  rotation.  Par  ailleurs,  elle  donne  une  idee  generale  sur  les 
vecteurs  tension  a appliquer  a chaque  instant  de  fa$on  que  les  composantes  d et  q du  vecteur 
courant  statorique  soient  attirees  vers  leurs  references.  En  revanche,  cette  table  ne  peut  pas 
etre  utilisee  comine  telle  dans  un  algorithme  de  controle.  Pour  ce  faire,  il  est  indispensable 
d’affiner  la  table  de  commutation,  et  ce  en  tenant  compte  des  criteres  imposes  par  le  cahier 
des  charges  de  Tapplication  consideree. 

Une  strategic  simple  qui  favorise  le  controle  simultane  des  composantes  d et  q du  vecteur 
courant  statorique  et  qui  permet  d’affiner  la  table  de  commutation  est  proposee  dans  le 
paragraphe  suivant.  Cette  strategic  peut  etre  illustree  en  prenant  le  cas  ou  Taxe  d se  trouve 
dans  le  secteur  (i  = 0)  et  lorsque  les  variables  logiques  Cd  et  Cq  sont  au  niveau  logique  haut. 
Pour  un  fonctionnement  a une  vitesse  positive,  c’est  le  vecteur  V2  qui  repond  bien  au  cas 
presente.  En  revanche,  les  vecteurs  Vx , V2  et  V0  7 peuvent  satisfaire  la  demande  precedente 
pour  un  fonctionnement  a une  vitesse  negative.  Dans  ce  cas,  le  vecteur  selectionne  est  le 
vecteur  V2  qui  est  valable  dans  les  deux  sens  de  rotation.  Ce  meme  raisonnement  s’ applique  a 
tous  les  cas  de  figure,  ce  qui  donne  naissance  a la  table  de  commutation  simplifiee  (donnee 
dans  le  tableau  5.2).  Cette  table  est  valable  pour  les  deux  sens  de  rotation. 
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cd 

0 

1 

0 

1 

Q 

0 

0 

1 

1 

1 = 0 

V5 

Ve 

L3 

V2 

z = i 

V6 

Vi 

L4 

L3 

1 = 2 

Vx 

Vi 

Vs 

p4 

1 = 3 

V2 

V3 

K 

V5 

1 = 4 

V3 

L4 

V\ 

V6 

i'=5 

v. 4 

L5 

V2 

V\ 

Tab.  5. 2.  Table  de  commutation  simplifiee  valable  dans  les  deux  sens  de  rotation  pour  le  controle  des 

composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique 

La  structure  generate  de  controle  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement  du  vecteur 
courant  statorique  d’une  machine  synchrone  dans  le  plan  dq  est  donnee  par  la  figure  5.14. 
Deux  comparateurs  a signe  sont  utilises  pour  determiner  l’etat  logique  des  variables  Q et  Cq. 
L’entree  des  comparateurs  a signe  sont  les  fonctions  de  commutation  Slsd  et  SLsq.  Ces  fonctions 
sont  determinees  en  effectuant  la  difference  entre  les  composantes  de  reference  et  cedes 
mesurees  du  vecteur  courant  statorique  exprimees  dans  le  plan  dq.  La  table  de  commutation 
de  la  structure  de  controle  est  adressee  par  les  variables  logiques  Q et  Cq  ainsi  que  le  numero 
du  secteur  dans  lequel  se  trouve  l’axe  d.  Ce  dernier  est  determine  a partir  de  la  mesure  de 
l’angle  0dq. 


Tig.  5. 1 4.  Schema  bloc  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant  statorique 

exprime  dans  le  plan  dq 

La  figure  5.15  presente  les  resultats  de  simulation  obtenus  suite  a l’application  d’echelons  sur 
la  reference  isq  (de  0 a +Isn  a t=0  s,  de  +Isn  a -Isn  a t=0.3  s et  de  -Isn  a +Im  a t=0.7  s).  Durant  les 
essais  de  simulation,  la  periode  d’echantillonnage  Te  est  egale  a 100  ps  et  la  tension  du  bus 
continue  est  fixee  a 540  V.  La  figure  5. 1 5.b  montre  que  la  commande  directe  par  mode  de 
glissement  permet  d’ avoir  une  dynamique  de  changement  de  la  composante  isq  tres  rapide  (de 
l’ordre  de  2 ms),  et  ce  quel  que  soit  le  sens  de  rotation.  Par  ailleurs,  il  est  a noter  que  le 
transitoire  des  courants  statoriques  4i,  hi  et  hi  s’effectue  sans  perturbation  et  sans  presence  de 
pics  de  courant  (figure  5. 15. a). 
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K s) 


-Isn 


-Isn  0 Isn 

(d) 


Fig. 5. 1 5.  Resultats  de  simulation  de  la  commande  directe par  mode  de  glissement  lors  de  l 'application 
d’ echelons  sur  la  reference  isq  ( de  +Isn  a -Is„  et  de  -I,„  a +/„,)  (fs=540V,  Te=  100  pis) 

(a)  Evolution  des  courants  statoriques  ( b ) Evolution  des  courants  iSd  et  isq  (c)  Evolution  des 
composantes  isa  et  isp  (d)  Lieu  du  vecteur  courant  statorique  dans  le plan  (a,p) 


5.3.I.2.  Implantation  sur  cible  FPGA  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement 


La  figure  5.16  presente  1’ architecture  developpee  de  l’algorithme  de  commande  directe  par 
mode  de  glissement.  L ’unite  de  controle  globale  de  cette  architecture  assure  le  controle  de 
trois  modules  : Le  premier  est  le  module  interface  A/N,  le  deuxieme  est  le  module  interface 
codeur  et  le  troisieme  est  le  module  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement.  Le  mode 
de  fonctionnement  des  deux  premiers  modules  est  detaille  dans  les  chapitres  precedents.  La 
figure  5. 17. a presente  le  diagramme  temporel  correspondant  au  mode  de  fonctionnement  de 
1’ architecture  developpee.  Dans  un  premier  temps,  l’unite  de  controle  globale  active 
parallelement  les  modules  de  l’interface  A/N  et  de  l’interface  codeur.  Le  temps  de  calcul  de 
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l’interface  A/N  (tAm)  etant  plus  grand  que  celui  de  l’interface  codeur  ( tcod ),  1 ’unite  de  controle 
globale  active  le  module  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement  lorsque  le  module 
de  l’interface  A/N  indique  la  fin  de  calcul  de  ses  donnees  de  sortie.  Le  module  de  la 
commande  directe  par  mode  de  glissement  quant  a lui  est  pilote  par  sa  propre  unite  de 
controle.  Cette  demiere  active  en  premier  lieu  et  parallelement  les  modules  de  la 
transformation  de  Park  (123-dq)  et  du  secteur.  Les  temps  de  calcul  de  ces  modules  sont 
respectivement  tm-dq  et  ts.  Le  module  de  la  transfonnation  de  Park  (123-dq)  permet  de 
calculer  les  composantes  isd  et  isq  du  vecteur  courant  statorique,  tandis  que  celui  du  secteur 
permet  de  determiner  le  numero  du  secteur  dans  lequel  se  trouve  l’axe  d.  Par  la  suite,  lorsque 
le  module  de  la  transformation  de  Park  (123-dq)  indique  la  fin  de  son  calcul,  les  deux  modules 
identiques  de  comparateurs  a signes  sont  actives  en  parallele.  Ils  possedent  un  meme  temps  de 
calcul  egal  a tcs  et  assurent  le  calcul  des  variables  logiques  Cci  et  Cq.  Finalement,  lorsque  les 
modules  des  comparateurs  a signe  indiquent  que  les  variables  Q et  Cq  sont  calculees,  le 
module  de  la  table  de  commutation  est  active.  Ce  dernier  a un  temps  de  calcul  egal  a trab ■ II 
permet  par  la  suite  la  generation  des  signaux  de  commande  Cj,  C2  et  C3. 


Fin 


C, 

c2 

c3 


Fig.  5.16.  Architecture  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement 


Module 

Latence 

Temps  de  calcul 

Interface  A/N 

120 

tA/N=  2.4  ps 

Interface  codeur 

2 

tcod  = 0.04  ps 

123-dq 

16 

t\23-da  =0.32  PS 

Comparateur  a signe 

3 

tCs=  0.08  ps 

Secteur 

4 

ts=  0.08  ps 

Table 

4 

Fab  =0.06  ps 

tMGD~t  1 23  -deft  CS+t  Tab 

tMGD  = 0.46  ps 

Temps  d’execution  Te  = tA/N+tMGD 

Tex  = 2.86  ps 

Ressources 

consommees 

Nombre  de  slices 

971  de  5376  (18%) 

Multiplieurs  cables 
(18x18) 

2 de  16  (12%) 

Memoires  Ram 

12% 

Tab.  5. 3.  Performances  de  l ’architecture  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement 
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Le  tableau  5.3  et  la  figure  5 . 1 7.b  presentent  les  performances  en  termes  de  temps  de  calcul  et 
de  consommation  de  ressources,  obtenues  lors  de  rimplantation  de  1’ architecture  de 
commande  directe  par  mode  de  glissement.  Les  ressources  consommees  sont  obtenues  pour 
un  format  a virgule  fixe  13/Q12.  Le  temps  de  calcul  total,  tMGD,  du  module  de  la  commande 
directe  par  mode  de  glissement  est  egal  a 0.46  us.  En  ajoutant  le  temps  de  conversion 
analogique  numerique  tA/N,  le  temps  d’ execution  total  Tex  de  1’ architecture  de  commande 
directe  par  mode  de  glissement  est  egal  a 2.86  ps. 

II  est  a noter  que  le  mode  de  fonctionnement  ainsi  realise  est  similaire  a celui  des  commandes 
ON-OFF  a frequence  de  commutation  limitee.  En  effet  les  signaux  de  commande  C\,  C2  et  C3 
sont  calcules  a chaque  periode  d’echantillonnage  et  sont  delivres  apres  un  temps  d’execution 
egal  a Tex.  Par  consequent,  la  frequence  de  commutation  est  variable  et  est  limitee  a la  moitie 
de  la  frequence  d’echantillonnage  Fe. 


Te 


Temps(s)  (a) 


(b) 


Fig.  5.17.  (a)  Diagramme  temporel  de  l ’architecture  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement 
( b ) Temps  de  calcul  des  differents  modules  de  T architecture  de  commande  directe  par  mode  de 

glissement 


5.3.I.3.  Resultats  experimentaux 

Durant  les  essais  experimentaux,  la  frequence  d’echantillonnage  de  1’ architecture  de 
commande  est  fixee  a 10  kHz.  La  tension  du  bus  continu  E quant  a elle  est  egale  a 540V.  Les 
figures  5. 18. a et  5.18.b  presentent  Failure  des  courants  statoriques  obtenus  pour  une  reference 
isq  egale  au  courant  nominal  tout  en  maintenant  la  reference  isj  egale  a zero.  Le  TDH  obtenu 
pour  les  courants  statoriques  est  autour  de  9.93%.  Les  figures  5.18.C  et  5.18.d  presentent 
respectivement  Failure  des  composantes  isa  et  is p ainsi  que  le  lieu  du  vecteur  courant 
statorique. 

La  figure  5.19  montre  la  reponse  des  composantes  isd  et  isq  du  vecteur  courant  statorique  ainsi 
que  Failure  des  courants  statoriques  is\  et  is 2 lors  de  F application  d’ echelons  sur  la  reference 
isq  (de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +/,„).  Cette  figure  donne  egalement  une  idee  sur  les  performances 
dynamiques  des  transitoires  de  courant  lors  de  l’application  de  ces  echelons  sur  la  reference.  II 
est  a noter  que  le  regime  transitoire  s’effectue  en  un  temps  tres  court,  inferieur  a 2 ms. 
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■vt/vww 

(a) 

MaA/w 

50ms  : 


Fig. 5. 18.  (a)  Allure  des  courants  is\  et  is2  (b)  Allure  du  courant  isX  ( c ) Allure  des  composantes  isa  et  isp 

(d)  Lieu  du  vecteur  courant  statorique 
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Fig.  5. 1 9.  Reponses  a des  echelons  sur  la  reference  isq  ( de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +Isn ) 

(£=540V,  Te=  1 00ps,  Tex= 2.86ps) 

(a)  Allure  des  courants  is\  et  is2  ( b-c ) Allure  des  courants  isd  et  isq  ( d-e ) Allure  des  courants  isq  et  4i 


La  figure  5.20  presente  failure  obtenue  pour  les  tensions  simples  Vs\  et  VS2,  et  ce  pour  une 
vitesse  de  rotation  angulaire  egale  a 2ro„/3  (figure  5. 20. a)  et  a oi„/3  (figure  5.20.b).  Le  lieu  des 
vecteurs  tension  appliques  est  donne  par  la  figure  5.20.C.  Comme  le  montre  cette  figure, 
uniquement  les  vecteurs  actifs  sont  appliques  tandis  que  les  vecteurs  nuls  ne  le  sont  pas.  Ceci 
est  du  au  fait  que  la  table  de  commutation  utilisee  (celle  donnee  par  la  tableau  5.2)  n’utilise 
pas  de  vecteurs  nuls. 
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aaaaaaaa 

|0nri j R.V"  j 20ms  l\f\ 
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-► 
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vb 

(a)  (b)  (c) 

Fig. 5.20.  ( a-b ) Allure  des  tensions  simples  Vs\  et  VS2  (a)  co=2co„/3  ( b ) co=co„/3 
(c)  Lieu  du  vecteur  tension  statorique 

5.3.2.  Commande  indirecte  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant  statorique 
d’une  machine  synchrone 


5.3.2.I.  Synthese  de  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement 

La  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant  statorique  d’une  machine 
synchrone  assure  le  calcul  des  composantes  directe  et  transverse  du  vecteur  tension  reference 
exprime  dans  le  plan  dq.  Ces  composantes  sont  par  la  suite  appliquees  aux  homes  des  phases 
statoriques  de  la  machine  synchrone  a travers  un  etage  intermediate  de  modulation  de  largeur 
d’impulsions  (MLI).  Coinme  mentionne  dans  le  paragraphe  5. 2.2. 3,  le  developpement  d’une 
telle  loi  de  commande  doit  satisfaire  simultanement  les  conditions  d’invariance  et 
d’attractivite  donnees  par  l’equation  (5.18).  Par  ailleurs,  le  developpement  de  cette  loi  de 
commande  peut  etre  effectue  en  se  basant  sur  l’exemple  illustratif  de  la  commande  par  mode 
de  glissement  du  courant  d’une  charge  RLE.  En  effet,  en  considerant  les  termes  -(<)jq<X>sq  et 
(Odq^sd  coinme  etant  des  tennes  de  forces  electromotrices  induites  sur  respectivement  l’axe  d 
et  q,  les  expressions  des  derivees  des  fonctions  de  commutation  Sisd  et  Sisq , donnees  par  les 
equations  (5.34)  et  (5.38),  sont  semblables  a celle  de  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation 
^(Odonnee  par  la  relation  (5.20).  Ainsi,  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  des 
composantes  directe  et  transverse  du  vecteur  courant  statorique  peut  etre  effectuee  en 
reprenant  sur  chacun  des  axes  d et  q la  meme  demarche  utilisee  pour  la  synthese  de  la 
commande  indirecte  par  mode  de  glissement  du  courant  d’une  charge  RLE.  Par  consequent, 

chacune  des  composantes  Vs/  et  Vsq  du  vecteur  tension  de  reference  Vsd  (exprime  dans  le 

plan  dq)  est  composee  de  deux  termes  coinme  le  montre  les  equations  (5.43)  et  (5.44).  Le 
premier  tenne  correspond  au  vecteur  de  tension  equivalent  ( Vsdeq  pour  la  composante  Vsd  et 
Vsqeq  pour  la  composante  Vsq  ) qui  est  actif  en  regime  permanent,  tandis  que  le  deuxieme 
tenne  correspond  au  vecteur  de  tension  attractif  ( Vsdatt  pour  la  composante  Vsd  et  Vsqatt  pour  la 
composante  Vsq  ) qui  est  actif  en  regime  transitoire. 


Vsd  ~VSdeq+Vsdatt  (5.43) 

v * = v . + v 15  44) 

r sq  r sqeq  r sqatt 


Pour  que  les  trajectoires  des  courants  /«/  et  isq  restent  sur  leurs  surfaces  de  glissement 
respectives  (Slsd  = 0)  et  (Slsq  = 0),  il  faut  appliquer  les  vecteurs  tension  Vsddq  et  Vsqeq  sur 
respectivement  l’axe  d et  l’axe  q.  Ces  vecteurs  peuvent  etre  calcules  en  tenant  compte  des 
conditions  d’invariance  suivantes  : 
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et  Sm=-A*-  = 0 
at 

cli 

Sisa  = 0 et  Sisa  = ^ = 0 

m isq  dt 


(5.45) 

(5.46) 


L’ application  des  conditions  d’ invariance  donnees  par  les  equations  precedentes  permet  la 
determination  des  composantes  Vsdeq  et  Vsqiq  coinme  suit : 


Risd  = (hd  ~ hd  ) = 0 


I Sisd  = o 


lsd  ~ lsd 


dS , 


isd 


dt  L 


sd 


'( Kdeq  ~Rshd  + <°dq®sq  ) “ 0 


Kdeq  ~ Rshd  03 dq®  sq  ~ R shd  ^dq^sq 


Risq  dsq  dq ) ^ 

\pisq  = 0 


* sq  * sq 


dS 


isq 


dt  L 


(Vsqeq~Rsdq  ~<»dq®sd)  = () 


sq 


Kqeq  ~ Rshq  + (i>dq®sd  ~ Rshq  (,\lq(^sd 


(5.47) 


(5.48) 


En  tenant  compte  des  derivees  des  fonctions  de  commutation  Sisd  et  Sisg  dans  les  formules  de 

controle,  les  nouvelles  composantes  Vsd  et  Vsq*,  sur  respectivement  l’axe  d et  l’axe  q,  peuvent 
etre  deduits  a partir  des  equations  (5.34)  et  (5.38)  en  procedant  de  la  maniere  suivante  : 


Kd  ~ Rshd  ^dq^sq  Rsd  ^ ~ Kdeq  + Kdatt 

^ '!■  ^ iS  ( / 

Kq  Rs dq  ^ ®^dq®  sd  Rsq  ^ Rsqeq  Kqatt 


(5.49) 

(5.50) 


A partir  de  l’equation  (5.49)  (respectivement  (5.50)),  le  vecteur  tension  attractif  Vsdatt 
(respectivement  Vsqatt)  de  la  composante  directe  Vsd  (respectivement  transverse  Vsq  ) du 
vecteur  tension  de  reference  fait  intervenir  la  derivee  de  la  fonction  de  commutation  Sisd 

(respectivement Sisq).  En  choisissant  une  structure  d’attractivite  a vitesse  constante  et  a action 

proportionnelle  coinme  celle  donnee  par  la  relation  (5.16),  les  expressions  des  composantes 
Vsdatt  et  Vsqatt  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


Kdatt  = -Lsd(~QdStgne(Sisd)- KdSisd)  (5.51) 

Vsqatt  = ~Lsq  (~Qqsigne(Si  isq  ) - Kq  Slsq  ) (5.52) 

Ou  Qd,  Qq,  Kd  et  Kq  sont  des  reels  positifs. 

A partir  des  equations  (5.47),  (5.48),  (5.49),  (5.50),  (5.51)  et  (5.52),  l’expression  des 
composantes  d et  q du  vecteur  tension  de  reference  exprime  dans  le  plan  dq  s’ecrivent  coinme 
suit : 
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(5.53) 


En  appliquant  le  vecteur  tension  de  reference  donne  par  la  relation  precedente,  le  resultat  du 
produit  de  chacune  des  fonctions  de  commutation  Sisci  et  Sisq  par  sa  propre  derivee  est  donne 
par  les  relations  suivantes  : 

Sisd $isd  = “ ~T~ Sisd  -Qd $isd  s§n( $isd  )~^d^isd  (5.54) 

Lsd 

=-J^S„,2-Q,S,„sgn(S,„)-Kl/Sls,2  (5.55) 

Lsq 


Chacun  des  produits  SisdSisd  et  SisqSisq  est  constitue  de  la  somine  de  trois  tennes  negatifs.  Les 

produits  SisdSisd  et  SisqSisq  sont  done  negatifs  et  la  condition  d’attractivite  donnee  par  la 

relation  (5.16)  est  satisfaite  quelque  soit  le  signe  des  fonctions  de  commutation  Sis(j  et  Sisq. 
Dans  ce  cas,  les  courants  iS(j  et  isq  tendent  vers  leurs  surfaces  de  glissement  (5,«/=0)  et  (Sisq= 0). 
La  structure  generale  de  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant 
statorique  d’une  machine  synchrone  dans  le  plan  dq  est  donnee  par  la  figure  5.21.  Les  figures 
5. 21. a et  5.21.b  presentent  les  schemas  blocs  pour  la  determination  des  composantes  Vsd  et 
Vsq  du  vecteur  tension  de  reference  sur  chacun  des  axes  d et  q. 


Fig. 5.21.  (a)  Determination  de  Vsd  ( b ) Determination  de  Vsq  ( c ) Schema  bloc  de  la  commande 
indirecte  par  mode  de  glissement  du  vecteur  courant  statorique  d’une  machine  synchrone 
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La  figure  5.22  presente  les  resultats  de  simulation  obtenus  suite  a [’application  d’echelons  sur 
la  reference  isq  (de  0 a +Isn  a t=0s,  de  +Isn  a -Isn  a t=0.3s  et  de  -Isn  a +Isn  a t=0.7s).  La 
frequence  de  la  MLI  est  egale  a 5 kHz.  II  est  a noter  que  la  dynamique  du  transitoire  est  moins 
bonne  que  celle  obtenue  avec  une  commande  directe  par  mode  de  glissement.  Cependant  le 
courant  presente  une  meilleure  qualite  de  regulation  en  regime  permanent  avec  beaucoup 
moins  d’oscillations. 


Fig. 5.22.  Resultats  de  simulation  de  la  commande  indirecte par  mode  de  glissement  lors  de 
l ’application  d ’echelon  de  courant  +Isn  et  -Is„  sur  isq  (is=540V, Frequence  MLI=5kHz)  (k^=300, 
Qd= 300,  Kq= 300  et  Qq= 300)  (a)  Evolution  des  courants  statoriques  (h)  Evolution  des  courants  isd  et  isq 
(c)  Evolution  des  composantes  isa  et  isp  (d)  Lieu  du  vecteur  courant  statorique  dans  le  plan  (a,p) 
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II  est  a remarquer  aussi  que  le  choix  des  coefficients  Qj,  Kd,  Qq  et  Kq  peut  etre  effectue  selon 
plusieurs  criteres,  a savoir  : 

Le  module  du  vecteur  tension  de  reference  ne  doit  pas  depasser  l’amplitude  maximale 
que  peut  generer  l’onduleur  de  tension  commande  en  MLI.  La  MLI  utilisee  dans  le 
cadre  de  ce  travail  etant  une  MLI  sinus-triangle,  le  module  du  vecteur  tension  de 
reference  doit  etre  toujours  inferieure  a EH. 

Les  coefficients  choisis  doivent  assurer  une  bonne  robustesse  vis-a-vis  des  variations 
parametriques.  Plus  les  coefficients  choisis  sont  plus  grands,  plus  la  commande 
presente  une  meilleure  robustesse  vis-a-vis  des  variations  parametriques. 

Les  coefficients  choisis  ne  doivent  pas  causer  de  fortes  oscillations  du  courant.  En 
effet,  les  oscillations  du  courant  sont  d’autant  plus  importantes  que  les  coefficients 
choisis  sont  plus  grands.  Ceci  est  du  au  fait  que  1’ augmentation  de  ces  coefficients 
provoque  une  augmentation  de  1’ amplitude  du  vecteur  tension  controle. 
L’ augmentation  de  ce  dernier  aura  pour  effet  une  augmentation  de  la  dynamique  du 
courant  et  par  la  suite  des  oscillations  du  courant. 


Les  coefficients  choisis  sont  fo=300,  £>^=300,  Kq= 300  et  ££=300.  Le  choix  de  ces  coefficients 
est  le  resultat  de  plusieurs  simulations  successives,  et  ce  en  tenant  compte  particulierement 
des  deux  premiers  criteres  pour  le  choix  des  coefficients.  Les  coefficients  ainsi  choisis 
permettent  aux  grandeurs  controlees  de  suivre  leurs  references  pour  une  erreur  de  l’ordre  de 
100%  sur  les  parametres  statoriques  de  la  machine  synchrone  (L„/,  Lsq  et  Rs).  La  dynamique 
obtenue  lors  du  choix  de  ces  coefficients  est  de  l’ordre  5 ms. 


Fig. 5.23.  ( Frequence  MLI=5kHz,  £=540V)  (^=300,  Qct= 300,  £,=300  et  £>,=300) 
(a)  Allure  de  la  tension  de  reference  Vsd  (b)  Allure  de  la  tension  de  reference  Vsq 
(c)  Allure  de  la  tension  de  reference  Vs\  (d)  Allure  la  tension  de  reference  Vs2 
(e)  Allure  de  la  tension  simple  Vs  \ (f)  Allure  la  tension  simple  Vs2 
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Les  figures  5.23. c et  5.23.d  presentent  failure  des  tensions  de  reference  Vs\  et  VS2  obtenues. 

Contrairement  au  cas  d’un  controle  vectoriel,  ces  tensions  ne  sont  pas  sinusoi'dales  et 

* 

presentent  des  oscillations  de  hautes  frequences.  Ceci  est  du  au  fait  que  les  tensions  Vsd  et 
Vsq  , donnees  par  respectivement  la  figure  5. 23. a et  5.23.b,  presentent  des  oscillations  a leur 
tour.  Ces  oscillations  sont  dues  aux  changements  de  signe  des  fonctions  de  commutation  Sm 
et  Sisq.  II  est  a no  ter  aussi  que  f amplitude  de  ces  oscillations  depend  fortement  du  choix  des 
coefficients  Qj,  Kd,  Qq  et  Kq.  Dans  ce  cas,  si  les  tensions  de  reference  Vs\  , VS2  et  VS3 
attaquent  directement  l’etage  de  MLI,  la  frequence  de  commutation  ne  sera  pas  fixe  et  sera 
tributaire  de  la  frequence  d’ oscillations  de  ces  tensions  de  reference.  Un  tel  mode  de 
fonctionnement  engendre  de  hautes  frequences  de  commutation  et  peut,  dans  certains  cas, 
avoir  des  consequences  nefastes  sur  le  bon  fonctionnement  de  l’onduleur  de  tension.  Pour 
remedier  a ce  probleme,  il  est  imperatif  d’utiliser  un  etage  intermediate  d’echantillonneur 
bloqueur  qui  assurera  le  rafraichissement  des  tensions  de  reference  uniquement  aux  sommets 
du  signal  de  la  porteuse.  Les  figures  5.23.e  et  5.23.f  presentent  failure  des  tensions  simples 
Vsi  et  V s2  generees  par  f onduleur  de  tension  avec  f utilisation  d’un  echantillonneur  bloqueur. 
Ce  dernier  rafraichi  les  tensions  de  reference  aux  sommets  de  la  porteuse  avec  une  periode 
d’echantillonnage  egale  a 7mi//2,  TMli  etant  la  periode  de  la  porteuse  de  la  MLI. 

5.3.2.2.  Implantation  sur  cible  FPGA  de  la  commande  indirecte  par  mode  de 
glissement 

La  figure  5.24  presente  f architecture  developpee  correspondant  a f algorithme  de  commande 
indirecte  par  mode  de  glissement.  L’unite  de  controle  globale  de  cette  architecture  assure  le 
controle  de  trois  modules  : Le  premier  est  le  module  interface  A/N,  le  deuxieme  est  le  module 
interface  codeur  et  le  troisieme  est  le  module  de  la  commande  indirecte  par  mode  de 
glissement. 


Fig.  5.24.  Architecture  de  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement 

La  figure  5. 25. a presente  le  diagramme  temporel  du  mode  de  fonctionnement  de  ces  trois 
modules.  Les  modules  d’ interface  A/N  et  d’ interface  codeur  sont  actives  parallelement  au 
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debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage.  Ensuite,  apres  un  temps  de  conversion  analogique 
numerique  tA/N,  1’ unite  de  controle  globale  active  le  module  de  la  commande  indirecte  par 
mode  de  glissement.  Ce  module  est  pilote  par  sa  propre  unite  de  controle.  Cette  derniere 
active  dans  un  premier  temps  le  module  de  la  transfonnation  \22>-dq  alin  de  calculer  les 
courants  iS(i  et  isq.  Le  temps  de  calcul  de  ce  module  est  tm-dq-  Ensuite,  quand  le  module  de  la 
transfonnation  \23-dq  indique  la  fin  de  son  calcul,  le  module  d’estimation  de  la  force 
electromotrice  est  active.  Celui-ci  calcule  les  termes  de  la  force  electromotrice  de  rotation  sur 
chacun  des  axes  d et  q (-c 0dqOsq  et  co^O.^).  II  possede  un  temps  de  calcul  egal  a tFEM ■ Ensuite, 
lorsque  les  termes  de  FEM  induite  sont  calcules,  les  modules  de  MG-d  et  MG-q  qui  calculent 
les  tensions  de  reference  VSd  et  Vsq  (selon  l’equation  5.53)  sont  actives  en  parallele.  Ces  deux 
modules  possedent  un  meme  temps  de  calcul  note  tMG-dq • Une  fois  ces  deux  modules  indiquent 
la  fin  du  calcul  de  Vsd  et  Vsq  , le  module  de  la  transfonnation  dq- 123  qui  calcule  les  tensions 
de  reference  Vs\  , Vsi  et  VS3  est  active.  Cette  transfonnation  possede  un  temps  de  calcul  egal 
a tdq- 123-  Apres  la  fin  du  calcul  des  tensions  Vs\  , VS2  et  VS3  , le  module  de  la  MLI  est  active. 
Celui-ci  rafraichie  les  tensions  de  reference  qui  vont  etre  comparees  au  signal  triangulaire  de 
la  porteuse  apres  un  temps  de  calcul  egal  a tMu • II  est  a no  ter  que  1’  architecture  implantee 
comporte  aussi  un  module  d’estimation  de  vitesse.  Comine  le  montre  la  figure  5.24,  ce 
module  n’est  pas  controle  par  l’unite  de  controle  globale.  II  possede  un  mode  de 
fonctionnement  particulier  et  est  synchronise  avec  le  changement  d’etat  de  la  position  generee 
par  le  codeur  absolu.  Le  mode  de  fonctionnement  de  ce  module  a ete  detaille  dans  le 
paragraphe  3.4.2  du  troisieme  chapitre. 

Le  tableau  5.4  et  la  figure  5.25.b  presentent  les  perfonnances  en  termes  de  temps  de  calcul  et 
de  consommation  de  ressources,  obtenues  lors  de  1’ implantation  de  1’ architecture  de 
commande  indirecte  par  mode  de  glissement.  Les  ressources  consommees  sont  obtenues  pour 
un  format  a virgule  fixe  13/Q12.  Le  temps  de  calcul  total,  tMGi,  du  module  de  la  commande 
indirecte  par  mode  de  glissement  est  egal  a l.lps.  En  ajoutant  le  temps  de  conversion 
analogique  numerique  tA/N,  le  temps  d’ execution  total  Tex  de  1’ architecture  de  commande 
indirecte  par  mode  de  glissement  est  egal  a 3.5  ps. 

Etant  donne  que  les  tensions  de  reference  qui  sont  comparees  au  signal  triangulaire  de  la 
porteuse  du  module  MLI  doivent  etre  rafraichies  exactement  aux  sommets  de  la  porteuse, 
1’ architecture  de  commande  est  activee  un  temps  Tex  avant  chaque  sommet  de  la  porteuse 
cornme  le  montre  la  figure  5. 25. a. 


Module 

Latence 

Temps  de  calcul 

Interface  A/N 

120 

tA/N=  2.4  ps 

Interface  codeur 

2 

tCod  = 0.04  ps 

123-dq 

16 

1 1 23-da  — 0.32  ps 

FEM 

13 

tFEM=  0.26  ps 

MG  axe  (d,q) 

8 

tMG-dq  ~ 0.16  pS 

dq-123 

14 

tdq- 1 23  = 0.28  PS 

MLI 

4 

tMLi=  0.08  ps 

tMGr-tl22-dci+tFEM+tMG-cla+tdci-l22+tMLI 

tMGI=  1.1  ps 

Temps  d’execution  Tex=  tA/N+tMci 

Tex  =3.5  4S 

Ressources 

consommees 

Nombre  de  slices 

1790  de  5376  (33%) 

Multiplieurs  cables 
(18x18) 

6 de  16  (37%) 

Memoires  Ram 

100% 

7a/?. 5.4.  Performances  de  l ’architecture  de  commande  indirecte  par  mode  de  glissement 
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Echantillon  Application 
4(1,2 )[*]  14(1,2,3)  [£] 

em[k] 


Echantillon  Application 
ki2ik+i]  vs{XX,;ik+\] 
em[k+\] 


Echantillon  Application 

4(l,2)[&+2]  14(1,2,3)  [^+  2] 
em[k+2] 


(b) 

Fig. 5. 25.  (a)  Diagramme  temporel  de  l ’architecture  de  la  commande  indirecte par  mode  de  glissement 
(h)  Temps  de  calcul  des  differents  modules  de  l ’architecture  de  commande  indirecte  par  mode  de 

glissement 


5.3.2.3.  Resultats  experimentaux 


Durant  les  essais  experimentaux,  la  tension  du  bus  continu  E est  fixee  a 540  V.  Les 
coefficients  Qd,  Kd,  Qq  et  Kq  sont  tous  egales  a 300.  Les  figures  5. 26. a et  5.26.b  presentent 
failure  des  tensions  de  reference  Vsd  et  Vsq  ainsi  que  les  tensions  simples  de  reference  Vs\  , 
Vsi  et  VS3  . Ces  tensions  ont  des  allures  similaires  a celles  trouvees  par  simulation  et 
presentees  dans  la  figure  5.23.  Elies  sont  calculees  numeriquement  par  f architecture  de 
commande  donnee  par  la  figure  5.24  et  sont  recueillies  via  les  convertisseurs  numeriques 
analogiques.  Les  tensions  de  reference  Vsi  et  VS2  sont  rafraichies  aux  sommets  du  signal 
triangulaire  de  la  porteuse  comme  le  montre  la  figure  5. 25. a.  La  figure  5.26.d  montre  les 
tension  simples  Vs\  et  VS2  generees  par  l’onduleur  de  tension. 


o>J 


o> 1 


Vsd\  1 

llltll  ll!li!JlliJll'lll  Mlltlf  null! 

5ms 


sq\ 


(a) 


(c) 


Fig. 5.26.  Allure  des  tensions  de  reference  ( isq*=Isn , isd*= 0)  (Kj=300,  Qj= 300,  ^=300  et  Qq= 300) 
(a)  Allure  des  tensions  Vsd  et  Vsq  ( b ) Allure  des  tensions  Vs\  et  VS2  (c)  Allure  des  tensions  Vs\  et  V& 
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La  figure  5.27  montre  failure  des  courants  statoriques  is  1 et  is 2 ainsi  que  le  lieu  du  vecteur 
courant  statorique  obtenus  pour  une  reference  isq  egale  au  courant  nominal  tout  en  maintenant 
la  reference  iS(j  egale  a zero.  Ces  allures  sont  obtenues  pour  differentes  frequences  de  la 
porteuse,  a savoir  1.5  kHz,  3 kHz  et  6 kHz.  Le  TDH  obtenu  est  autour  de  13.63%  pour  une 
frequence  MLI  de  1.5  kHz,  de  7.47%  pour  une  frequence  MLI  de  3 kHz  et  de  5.32%  pour  une 
frequence  MLI  de  6 kHz. 


Fig. 5. 21.  Allure  des  courants  statoriques  is\  et  is 2 et  lieu  du  vecteur  courant  statorique 
( isq*=Isn , 0 et  £=540 V)  (£^300,  &f=300,  Kq= 300  et  Qq= 300) 

(a)  Frequence  MLI=1.5kHz  ( b ) Frequence  MLl=3kHz  (c)  Frequence  MLI=6kHz 


(c)  (d) 


Fig. 5. 28.  Allure  de  la  reponse  des  courants  isd  et  isq  a des  echelons  sur  la  reference  isq 
(de  +Isn  a et  de  -Is„  a +/„,)  (L=540V,  T<,=TMU/2,  77,a.=3.5j_ls) 

(a-b)  Frequence  MLI=3kHz  (b-c)  Frequence  MLI=6kHz 
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Les  figures  5.28  et  5.29  presenter^  la  reponse  des  composantes  /«/  et  isq  du  vecteur  courant 
statorique  ainsi  que  celle  des  courants  statoriques  is\  et  is2  suite  a [’application  d’echelons  sur 
la  reference  isq  (de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +/„,).  Ces  reponses  montrent  que  la  dynamique 
obtenue  pour  un  transitoire  entre  -Isn  et  +Isn  est  de  l’ordre  de  6 ms. 


Fig.  5. 29.  Reponse  a des  echelons  sur  la  reference  isq(de  +Isn  a -Isn  et  de  -Isn  a +/,«) 

(f =540V,  Te=  Tmu/'I,  7’ex=3.5jis) 

(a)  Allure  des  courants  is\  et  is2  pour  Frequence  MLI=3kHz  ( b ) Allure  des  courants  is\  et  is2  pour 
Frequence  MLI=6kHz  (c-d)  Allure  des  courants  is\  et  isq  pour  Frequence  MLI=3kHz  ( e-f)  Allure  des 

courants  is \ et  isq  pour  Frequence  MLI=6kHz 

5.4.  Conclusion 

L’objectif  de  ce  chapitre  a ete  1’ implantation  sur  cible  FPGA  d’une  commande  directe  et 
indirecte  par  mode  de  glissement  des  composantes  iS(j  et  isq  du  vecteur  courant  statorique 
d’une  machine  synchrone.  Pour  chacune  de  ces  commandes,  les  courants  /«/  et  isq  sont 
compares  a leurs  references  respectives  /«/  et  isq  pour  fonner  les  fonctions  de  commutation 

SistJ  ct  Sisq- 

Pour  la  commande  directe  par  mode  de  glissement,  une  table  de  commutation  utilisant  les  six 
vecteurs  tension  actifs  de  l’onduleur  de  tension  a ete  synthetisee  au  moyen  de  la  theorie  de 
mode  de  glissement.  Cette  table  pennet  de  controler  simultanement  les  courants  isd  et  isq  et  est 
valable  dans  les  deux  sens  de  rotation.  La  commande  directe  par  mode  de  glissement  est 
caracterisee  par  une  frequence  de  commutation  variable  et  par  de  tres  bonnes  performances 
dynamiques  durant  les  regimes  transitoires.  L’ implantation  sur  cible  FPGA  de  la  commande 
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directe  par  mode  de  glissement  est  caracterisee  par  un  temps  d’ execution  reduit  a quelques 
microsecondes.  Le  mode  de  fonctionnement  de  [’architecture  con?ue  pour  cette  commande  est 
similaire  a celui  des  architectures  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  limitee.  La  reduction  du  temps  d’ execution  permet  done  une  meilleure  qualite 
de  regulation  des  courants.  II  est  a no  ter  que  la  commande  directe  par  mode  de  glissement 
ressemble  au  controle  directe  du  couple  (connu  sous  le  nom  de  DTC  ( Direct  Torque 
Control)).  Dans  le  cas  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement,  la  table  de 
commutation  est  deduite  analytiquement,  tandis  que  dans  le  cas  d’un  controle  directe  du 
couple  la  table  de  commutation  est  deduite  intuitivement. 

Concemant  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement,  elle  est  aussi  synthetisee  au 
moyen  de  la  theorie  de  mode  de  glissement.  Dans  ce  cas,  un  vecteur  tension  de  reference  est 
applique  a la  machine  synchrone.  Ce  vecteur  tension  est  compose  d’un  vecteur  tension 
equivalent  valable  sur  la  surface  de  glissement  et  d’un  vecteur  tension  attractif  valable  en 
dehors  de  la  surface  de  glissement  (durant  le  regime  transitoire).  L’application  du  vecteur 
tension  de  reference  a la  machine  synchrone  necessite  un  etage  intennediaire  de  modulation 
de  largeur  d’impulsions  MLI.  La  frequence  de  commutation  dans  ce  cas  est  fixe  et  est  egale  a 
la  frequence  de  la  MLI.  La  prestation  dynamique  de  la  commande  indirecte  par  mode  de 
glissement  est  moins  bonne  que  celle  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement. 
Cependant,  elle  assure  une  meilleure  qualite  de  regulation  des  courants  en  regime  permanent 
avec  une  reduction  considerable  des  oscillations.  En  particulier,  par  rapport  a une  commande 
directe  par  mode  de  glissement  travaillant  avec  une  frequence  d’echantillonnage  de  10  kHz,  la 
commande  indirecte  par  mode  de  glissement  assure  un  taux  de  distorsion  hannonique  bien 
plus  faible  en  utilisant  une  frequence  MLI  superieure  ou  egale  a 3 kHz.  L’ implantation  de  la 
commande  indirecte  par  mode  de  glissement  sur  cible  FPGA  est  caracterisee  par  un  temps 
d’ execution  reduit  a quelques  microsecondes.  Une  MLI  a echantillonnage  regulier  et 
synchronise  est  utilisee  pour  l’application  du  vecteur  tension  de  reference.  Coinme  pour  le  cas 
d’un  reglage  par  des  regulateurs  PI,  le  delai  de  rafraichissement  des  tensions  de  reference  est 
uniquement  egal  au  temps  d’execution  de  1’ architecture  de  commande,  ce  qui  permet 
d’ameliorer  la  bande  passante  du  controle. 
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L’objectif  de  ce  travail  a ete  d’ analyser  et  de  mettre  en  evidence  la  contribution  et  l’apport  des 
FPGA  dans  la  commande  des  machines  electriques.  Pour  ce  faire,  le  travail  presente  dans  ce 
rapport  etait  principalement  attache  1’ implantation  sur  cible  FPGA  d’algorithmes  de  controle 
de  courant  pour  la  commande  d’une  machine  synchrone.  Afin  de  reduire  la  complexite  de 
1 ’utilisation  des  solutions  FPGA,  une  approche  methodique  et  mo  ins  intuitive  a ete  utilisee. 
Cette  approche  est  basee  sur  une  methodologie  de  developpement  appropriee  qui  permet  de 
repondre  aux  differentes  contraintes  de  conception  architecturales  des  algorithmes  de 
commande.  En  outre,  cette  demarche  methodique  a permis  la  mise  en  oeuvre  d’une 
bibliotheque  specifique  d’ architectures  materielles  reutilisables  dediees  a la  commande  des 
machines  electriques. 

II  existe  plusieurs  techniques  de  controle  du  courant  pour  les  machines  electriques.  Les 
techniques  de  controle  de  courant  etudiees  dans  ce  travail  sont  le  controle  ON/OFF,  le 
controle  predictif,  le  controle  par  regulateurs  PI  et  le  controle  par  mode  de  glissement.  Le 
mode  de  fonctionnement  caracterisant  1’ architecture  materielle  de  chacune  de  ces  techniques  a 
ete  presente  dans  ce  memoire. 

La  premiere  technique  de  controle  de  courant  traitee  dans  ce  travail  est  celle  basee  sur  les 
strategies  de  controle  ON/OFF.  Ces  strategies  ont  ete  classees  en  deux  categories  : Les 
strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable  et  les  strategies  de 
controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee.  En  ce  qui  concerne  la  premiere 
categorie,  elle  est  basee  sur  l’utilisation  de  correcteurs  a hysteresis.  Deux  types  de  strategies 
de  controles  ON/OFF  a frequence  de  commutation  variables  ont  ete  implantees  sur  cible 
FPGA.  II  s’agit  de  la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants  et  de  la 
strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,P).  L’utilisation  d’une  cible  FPGA  pour 
1’ implantation  de  ces  techniques  de  controle  de  courant  a permis  d’avoir  un  temps  d’execution 
reduit  a quelques  microsecondes  avec  une  periode  d’echantillonnage  uniquement  egale  au 
temps  de  conversion  analogique  numerique.  Avec  un  tel  mode  de  fonctionnement,  le 
depassement  de  bande  des  correcteurs  a hysteresis  est  corrige  quasi-instantanement.  Ceci  a 
permis  de  reproduire  un  fonctionnement  quasiment  analogique  des  strategies  de  controle 
ON/OFF  a frequence  de  commutation  variable  et  les  courants  reels  sont  maintenus  a 
l’interieur  des  bandes  imposees  par  les  correcteurs  a hysteresis.  Quant  aux  strategies  de 
controle  ON/OFF  a frequence  de  commutation  limitee,  elles  sont  basees  sur  la  technique 
nominee  modulation  delta.  Cette  technique  repose  sur  le  fait  de  remplacer  les  correcteurs  a 
hysteresis  par  des  comparateurs  a signe  et  d’echantillonner  les  signaux  de  commande  avec 
une  periode  d’echantillonnage  fixe.  Les  strategies  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  limitee  implantees  sur  cible  FPGA  sont  celles  obtenues  en  appliquant  le  principe 
de  la  modulation  delta  a la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants  et  a 
la  strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,P).  La  reduction  considerable  du  temps 
d’execution  lorsque  ces  algorithmes  sont  implantes  sur  cible  FPGA  permet  d’avoir  une 
meilleure  qualite  de  regulation  de  courant,  notamment  un  taux  de  distorsion  harmonique  plus 
faible. 

La  deuxieme  technique  de  controle  de  courant  etudiee  est  celle  du  controle  predictif. 
L’algorithme  de  commande  predictif  considere  permet  de  predire,  au  debut  de  chaque  periode 
d’echantillonnage,  revolution  des  composantes  directe  et  transverse  du  vecteur  courant 
statorique.  Cette  evolution  depend  du  vecteur  tension  applique  parmi  les  huit  vecteurs  tension 
que  peut  foumir  Fonduleur  de  tension.  Ensuite,  une  procedure  d’ optimisation  pennet  de 
selectionner  le  vecteur  tension  le  plus  adequat  a appliquer  durant  toute  la  periode 
d’echantillonnage.  L’algorithme  de  commande  predictif  etudie  est  caracterise  par  une 
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structure  complexe  a implanter.  Par  ailleurs,  son  principe  de  fonctionnement  suppose  que  les 
signaux  de  commande  sont  appliques  immediatement  au  debut  de  chaque  periode 
d’echantillonnage.  Cependant,  par  rapport  au  debut  de  chaque  periode  d’echantillonnage,  les 
signaux  de  commande  ne  sont  pas  appliques  immediatement,  mais  apres  un  delai  de  temps 
d’execution.  Grace  aux  grandes  capacites  de  calcul  des  FPGA,  ce  delai  est  de  quelques 
microsecondes  et  reste  tres  petit  par  rapport  a la  periode  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de 
commande  predictif.  D’ou  l’interet  de  1 ’utilisation  des  FPGA  pour  1’ implantation  de  telles 
structures  complexes  d’algorithmes  de  commande. 

Dans  le  cas  d’un  reglage  par  des  regulateurs  PI  du  courant  statorique  d’une  machine 
synchrone,  il  est  necessaire  de  recourir  a la  technique  MLI.  Dans  le  cadre  de  ce  travail,  deux 
types  de  techniques  MLI  ont  ete  etudies  et  analyses.  II  s’agit  de  la  MLI  sinus-triangle  et  de  la 
MLI  vectorielle  avec  adjonction  d’homopolaire.  Les  caracteristiques  et  l’interet  de 
1 ’utilisation  des  FPGA  pour  F implantation  des  structures  de  controle  utilisant  les  techniques 
MLI  avec  porteuse  ont  aussi  ete  etudies.  En  effet,  les  FPGA  pennettent  la  realisation  d’une 
MLI  a echantillonnage  regulier  et  synchronise  avec  un  delai  de  rafraichissement  des  tensions 
de  reference  uniquement  egal  au  temps  d’execution  de  1’ architecture  de  controle.  Ceci  pennet 
d’ameliorer  les  bandes  passantes  des  controles  utilisant  la  technique  MLI.  D’autre  part,  en 
utilisant  les  FPGA,  il  est  aussi  possible  de  reproduire  un  fonctionnement  quasiment 
analogique  de  la  technique  MLI  a travers  la  realisation  d’une  MLI  a echantillonnage  regulier 
et  non  synchronise.  La  periode  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de  commande  dans  ce  cas 
est  tres  faible  (dans  le  cadre  de  ce  travail,  elle  est  fixee  egale  a 5ps)  et  est  independante  de  la 
frequence  de  la  porteuse  de  la  MLI.  L’utilisation  de  ce  type  de  MLI  trouve  particulierement 
son  interet  dans  les  applications  de  grande  puissance  ou  la  frequence  de  la  MLI  est  tres  petite. 
Dans  ce  cas,  l’algorithme  de  commande  peut  fonctionner  a une  faible  periode 
d’echantillonnage  et  reduire  les  problemes  de  discretisation  tout  en  ay  ant  de  faibles 
frequences  de  commutations  en  imposant  de  faibles  frequences  de  MLI. 

En  ce  qui  concerne  la  commande  par  mode  de  glissement,  deux  types  de  commande  ont  ete 
testes  : La  commande  directe  par  mode  de  glissement  et  la  commande  indirecte  par  mode  de 
glissement. 

Dans  le  cas  d’un  controle  base  sur  une  commande  directe  par  mode  de  glissement,  une  table 
de  commutation  utilisant  six  vecteurs  actifs  de  l’onduleur  de  tension  a ete  synthetisee  au 
moyen  de  la  theorie  du  mode  de  glissement.  La  commande  directe  par  mode  de  glissement  est 
caracterisee  par  une  frequence  de  commutation  variable  et  par  de  tres  bonnes  performances 
dynamiques  durant  les  regimes  transitoires.  Son  implantation  sur  cible  FPGA  a pennis  d’ avoir 
un  temps  d’execution  reduit  a quelques  microsecondes.  Le  mode  de  fonctionnement  de  son 
architecture  est  similaire  a celui  des  architectures  des  strategies  de  controle  ON/OFF  a 
frequence  de  commutation  limitee. 

Concemant  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement,  elle  est  aussi  synthetisee  au 
moyen  de  la  theorie  de  mode  de  glissement.  Dans  ce  cas,  un  vecteur  tension  de  reference  est 
applique  a la  machine  synchrone.  Ce  vecteur  tension  est  compose  de  deux  termes  : Le  premier 
terme  represente  le  vecteur  tension  equivalent  valable  sur  la  surface  de  glissement,  tandis  que 
le  deuxieme  terme  represente  le  vecteur  tension  attractif  valable  en  dehors  de  la  surface  de 
glissement  et  particulierement  durant  le  regime  transitoire.  L’ application  du  vecteur  tension 
de  reference  est  effectuee  a travers  un  etage  intermediate  de  modulation  de  largeur 
d’impulsion  MLI.  La  frequence  de  commutation  dans  ce  cas  est  fixe  et  est  egale  a la 
frequence  de  la  MLI.  La  prestation  dynamique  de  la  commande  indirecte  par  mode  de 
glissement  est  moins  bonne  que  celle  de  la  commande  directe  par  mode  de  glissement. 
Cependant,  elle  assure  une  meilleure  qualite  de  regulation  des  courants  en  regime  permanent 
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avec  un  TDH  beaucoup  plus  faible  pour  de  faibles  frequences  de  la  MLI.  L’ implantation  de  la 
commande  indirecte  par  mode  de  glissement  sur  cible  FPGA  est  caracterisee  par  un  temps 
d’ execution  reduit  a quelques  microsecondes.  Une  MLI  a echantillonnage  regulier  et 
synchronise  est  utilisee  pour  l’application  du  vecteur  tension  de  reference.  Comine  pour  le  cas 
d’un  reglage  par  des  regulateurs  PI,  le  delai  de  rafraichissement  des  tensions  de  reference  est 
uniquement  egal  au  temps  d’execution  de  1’ architecture  de  commande,  ce  qui  permet 
d’ameliorer  la  bande  passante  des  controles. 

Le  tableau  ci-dessous  presente  les  avantages  et  inconvenients  de  chaque  technique  de  controle 
de  courant  etudiee  dans  ce  travail.  II  presente  aussi  l’apport  de  l’utilisation  des  solutions 
materielles  dans  chaque  cas. 


Controle  on/off  a frequence  de  commutation  variable 

Strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants 

• Avantages  : 

■S  La  structure  generale  de  l’algorithme  de  commande  est  tres  simple  a implanter. 

■f  Robustesse. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  des  parametres  de 
la  machine  electrique. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

•S  Tres  bonne  dynamique  lors  des  regimes  transitoires. 

•S  Compensation  des  effets  des  temps  mort. 

• Inconvenients  : 

■S  Interaction  entre  les  phases  de  la  machine  electrique  (le  courant  dans  chaque  phase 
est  regule  independamment  du  courant  des  autres  phases). 

•S  La  frequence  de  commutation  est  variable. 

•S  La  limitation  de  la  frequence  de  commutation  s’effectue  a travers  le  choix  d’une 
bande  minimale  des  correcteurs  a hysteresis. 

• Apport  des  solutions  materielles  : 

•S  Le  parallelisme  des  solutions  materielles  fait  que  la  periode  d’echantillonnage  est 
uniquement  egale  au  temps  de  conversion  analogique  numerique.  Ceci  permet  de 
detecter  le  plus  rapidement  possible  le  depassement  de  bande  d’un  correcteur  a 
hysteresis. 

S Le  temps  de  calcul  de  l’algorithme  de  commande  est  de  l’ordre  de  la  microseconde, 
ce  qui  pennet  une  correction  quasi-instantanee  du  depassement  de  bande.  Le 
vecteur  erreur  courant  est  dans  ce  cas  maintenu  dans  le  contour  limite  (voir  figure 
2.3)  impose  par  les  bandes  des  correcteurs  a hysteresis. 

S Reproduction,  avec  des  solutions  numeriques,  d’un  fonctionnement  analogique  de 
la  strategic  de  controle  par  hysteresis  a regulateurs  independants. 
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Strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (q,P)  du  vecteur  courant  statorique 


• Avantages  : 

•S  La  structure  generale  de  ralgorithme  de  commande  est  relativement  simple  a 
implanter. 

•S  Les  parametres  de  l’algori thine  de  commande  sont  independants  des  parametres  de 
la  machine  electrique. 

S Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

•S  Tres  bonne  dynamique  lors  des  regimes  transitoires. 

•S  Compensation  des  effets  des  temps  mort. 

■S  Correction  du  vecteur  erreur  courant  et  non  des  trois  phases  independamment. 

• Inconvenients  : 

S La  frequence  de  commutation  est  variable. 

•S  La  limitation  de  la  frequence  de  commutation  s’effectue  a travers  le  choix  d’une 
bande  minimale  des  correcteurs  a hysteresis. 

•S  La  tension  du  bus  continu  E doit  etre  assez  elevee  pour  assurer  des  directions 
adequats  aux  derivees  de  courant  quel  que  soit  le  point  de  fonctionnement. 

S Les  vecteurs  tension  nuls  ne  sont  pas  appliques. 

• Apport  des  solutions  materielles  : 

S Le  parallelisme  des  solutions  materielles  fait  que  la  periode  d’echantillonnage  est 
uniquement  egale  au  temps  de  conversion  analogique  numerique.  Ceci  permet  de 
detecter  le  plus  rapidement  possible  le  depassement  de  bande  d’un  correcteur  a 
hysteresis. 

•S  Le  temps  de  calcul  de  l’algorithme  de  commande  est  de  l’ordre  de  la  microseconde, 
ce  qui  pennet  une  correction  quasi-instantanee  du  depassement  de  bande.  Le 
vecteur  erreur  courant  est  dans  ce  cas  maintenu  dans  le  contour  limite  (voir  figure 
2.5)  impose  par  les  bandes  des  correcteurs  a hysteresis. 

S Reproduction,  avec  des  solutions  numeriques,  d’un  fonctionnement  analogique  de 
la  strategic  de  controle  par  hysteresis  dans  le  plan  (a,P)  du  vecteur  courant 
statorique. 


Controle  on/off  a frequence  de  commutation  limitee 

Strategic  de  controle  ON/OFF  a regulateurs  independants  et  a frequence  de 

commutation  limitee 


• Avantages  : 

S La  structure  generale  de  l’algorithme  de  commande  est  tres  simple  a implanter. 

•S  Robustesse. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  des  parametres  de 
la  machine  electrique. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

Tres  bonne  dynamique  lors  des  regimes  transitoires. 
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•S  Compensation  des  effets  des  temps  mort. 

■f  La  frequence  de  commutation  est  limitee  a la  moitie  de  la  frequence 
d’echantillonnage. 

• Inconvenients  : 

•S  Interaction  entre  les  phases  de  la  machine  electrique  (le  courant  dans  chaque  phase 
est  regule  independamment  du  courant  des  autres  phases). 

•S  La  frequence  de  commutation  est  variable.  Elle  est  limitee  a la  moitie  de  la 
frequence  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de  commande  et  atteint  son  maximum 
a tres  basse  vitesse  de  rotation. 

■f  Les  vecteurs  tension  nuls  ne  sont  pas  appliques. 

• Apport  des  solutions  materielles  : 

■f  Le  temps  d’execution  de  l’architecture  de  commande  est  de  l’ordre  de  quelques 
microsecondes,  ce  qui  permet  une  meilleure  qualite  de  regulation  du  courant, 
notamment  un  taux  de  distorsion  harmonique  plus  faible. 

■f  Reproduction,  avec  des  solutions  numeriques,  d’un  fonctionnement  analogique  de 
la  strategie  de  controle  ON/OFF  a regulateurs  independants  et  a frequence  de 
commutation  limitee. 


Strategie  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a,P)  a frequence  de  commutation  limitee 


• Avantages  : 

■f  Fa  structure  generale  de  l’algorithme  de  commande  est  relativement  simple  a 
implanter. 

•S  Fes  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  des  parametres  de 
la  machine  electrique. 

•S  Fes  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

•S  Tres  bonne  dynamique  lors  des  regimes  transitoires. 

C Compensation  des  effets  des  temps  mort. 

■f  Correction  du  vecteur  erreur  courant  et  non  des  trois  phases  independamment. 

•S  Fa  frequence  de  commutation  est  limitee  a la  moitie  de  la  frequence 
d’echantillonnage. 

• Inconvenients  : 

•f  II  y a application  de  quatre  vecteurs  tension  actifs  uniquement  et  il  n’y  a pas 
application  des  vecteurs  tension  nuls. 

■f  Fa  frequence  de  commutation  est  variable.  Elle  est  limitee  a la  moitie  de  la 
frequence  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de  commande  et  atteint  son  maximum 
a tres  basse  vitesse  de  rotation. 

■f  Fa  tension  du  bus  continu  E doit  etre  assez  elevee  pour  assurer  des  directions 
adequates  aux  derivees  de  courant  quel  que  soit  le  point  de  fonctionnement. 
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• Apport  des  solutions  materielles  : 

■f  Le  temps  d’execution  de  l’architecture  de  commande  est  de  l’ordre  de  quelques 
microsecondes,  ce  qui  permet  une  meilleure  qualite  de  regulation  du  courant, 
notamment  un  taux  de  distorsion  harmonique  plus  faible. 

S Reproduction,  avec  des  solutions  numeriques,  d’un  fonctionnement  analogique  de 
la  strategic  de  controle  ON/OFF  dans  le  plan  (a,P)  a frequence  de  commutation 
limitee. 


Controle  predictif  (A  frequence  de  commutation  variable  et  limitee) 


• Avantages  : 

•S  Correction  du  vecteur  erreur  courant. 

■f  Choix  du  vecteur  tension  le  plus  adequat  a appliquer  a chaque  periode 
d’echantillonnage. 

•S  II  y a application  des  huit  vecteurs  tension  que  peut  fournir  l’onduleur  de  tension. 

•S  Tres  bonne  dynamique  lors  des  regimes  transitoires. 

C Compensation  des  effets  des  temps  mort. 

■S  La  frequence  de  commutation  est  limitee  a la  moitie  de  la  frequence 
d’echantillonnage. 

• Inconvenients  : 

•S  La  structure  generale  de  l’algorithme  de  commande  est  tres  complexe  a implanter. 

•S  L’estimation  de  la  vitesse  de  rotation  est  necessaire. 

•f  La  frequence  de  commutation  est  variable.  Elle  est  limitee  a la  moitie  de  la 
frequence  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de  commande  et  atteint  son  maximum 
a tres  basse  vitesse  de  rotation. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  dependent  des  parametres  de  la 
machine  electrique. 

S Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  dependent  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

• Apport  des  solutions  materielles  : 

•S  Le  temps  d’execution  de  l’architecture  de  commande  est  de  l’ordre  de  quelques 
microsecondes  en  depit  de  la  complexity  du  contenu  algorithmique  de  l’algorithme 
de  commande  predictif.  Le  vecteur  tension  calcule  peut  etre  done  applique 
rapidement,  sans  delais  sign  ill  calif  du  temps  d’execution  et  sans  modification 
l’algorithme  de  commande. 


Controle  par  des  regulateurs  PI 


• Avantages  : 

S La  frequence  de  commutation  est  fixe. 

•S  Le  contenu  harmonique  des  courants  est  bien  defini. 

•S  II  y a application  des  huit  vecteurs  tension  que  peut  fournir  l’onduleur  de  tension. 
•f  Bonne  qualite  de  regulation  de  courant  en  regime  pennanant. 
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•S  Correction  du  vecteur  erreur  courant. 

• Inconvenients  : 

■S  La  structure  generale  de  l’algorithme  de  commande  est  complexe  a implanter. 

•S  La  dynamique  en  regime  transitoire  est  plus  lente  que  les  strategies  de  controle 
ON/OFF. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  dependent  des  parametres  de  la 
machine  electrique. 

■f  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  dependent  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

• Apport  des  solutions  materielles  : 

•S  Realisation  d’une  MLI  a echantillonnage  regulier  et  synchronise  avec  un  delai  de 
rafraichissement  des  tensions  de  reference  uniquement  egal  au  temps  d’ execution 
de  quelques  microsecondes.  Ceci  pennet  une  augmentation  de  la  bande  passante  du 
controle. 

•S  Reproduction  d’un  fonctionnement  quasiment  analogique  de  la  MLI  a travers  la 
realisation  d’une  MLI  a echantillonnage  regulier  et  non  synchronise.  La  frequence 
d’echantillonnage  dans  ce  cas  est  tres  petite  par  rapport  a la  frequence  de  la  MLI. 
Ce  type  de  fonctionnement  trouve  particulierement  son  interet  dans  les  applications 
de  grande  puissance  ou  la  frequence  de  la  MLI  est  tres  petite. 


Controle  par  mode  de  glissement 

Commande  directe  par  mode  de  glissement 


• Avantages  : 

•S  La  structure  generale  de  l’algorithme  de  commande  est  simple  a implanter. 

■f  Robustesse. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  des  parametres  de 
la  machine  electrique. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

•S  Tres  bonne  dynamique  lors  des  regimes  transitoires. 

C Compensation  des  effets  du  temps  mort. 

•S  La  frequence  de  commutation  est  limitee  a la  moitie  de  la  frequence 
d’echantillonnage. 

S Correction  du  vecteur  erreur  courant. 

• Inconvenients  : 

•S  La  frequence  de  commutation  est  variable.  Elle  est  limitee  a la  moitie  de  la 
frequence  d’echantillonnage  de  l’algorithme  de  commande  et  atteint  son  maximum 
a tres  basse  vitesse  de  rotation. 

^ Les  vecteurs  tension  nuls  ne  sont  pas  appliques. 
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• Apport  des  solutions  materielles  : 

■f  Le  temps  d’execution  de  l’architecture  de  commande  est  de  l’ordre  de  quelques 
microsecondes,  ce  qui  permet  une  meilleure  qualite  de  regulation  du  courant, 
notamment  un  taux  de  distorsion  harmonique  plus  faible. 


Commande  indirecte  par  mode  de  glissement 


• Avantages  : 

C La  frequence  de  commutation  est  fixe. 

S II  y a application  des  huit  vecteurs  tension  que  peut  fournir  l’onduleur  de  tension. 

•S  Robustesse. 

•S  L’effet  des  temps  morts  est  negligeable. 

•S  Meilleure  qualite  de  regulation  des  courants  en  regime  permanent  par  rapport  a la 
commande  directe  par  mode  de  glissement. 

•S  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  sont  independants  de  la  periode 
d’echantillonnage  utilisee. 

• Inconvenients  : 

•S  La  structure  generale  de  l’algorithme  de  commande  est  relativement  complexe  a 
implanter. 

•S  L’estimation  de  la  vitesse  de  rotation  est  necessaire. 

•S  La  dynamique  en  regime  transitoire  est  plus  lente  que  la  commande  directe  par 
mode  de  glissement. 

•f  Les  parametres  de  l’algorithme  de  commande  dependent  des  parametres  de  la 
machine  electrique. 

• Apport  des  solutions  materielles  : 

•S  Realisation  d’une  MLI  a echantillonnage  regulier  et  synchronise  avec  un  delai  de 
rafraichissement  des  tensions  de  reference  uniquement  egal  au  temps  d’execution 
de  quelques  microsecondes.  Ceci  pennet  une  augmentation  de  la  bande  passante  du 
controle. 


Coniine  le  montre  le  tableau  ci  dessus,  garder  le  meme  algorithme  de  commande  ne  pennet 
pas  d’optimiser  les  performances  de  controle  sur  toute  la  plage  de  fonctionnement.  II  est  par 
consequent  interessant  de  chercher  a synthetiser  des  lois  de  commande  reconfigurables.  La 
reconfiguration  dynamique  d’une  commande  consiste  en  un  changement  de  structure  des 
algorithmes  qui  la  constituent  lors  d’un  fonctionnement  en  temps  reel.  Les  algorithmes 
concemes  doivent  etre  de  structure  non  complexe,  cette  approche  s’opposant  a celle  de  la 
recherche  d’un  algorithme  complexe  unique  qui  permet  d’obtenir  des  performances 
satisfaisantes  quel  que  soit  le  point  de  fonctionnement  du  systeme  a commander. 

Selon  le  tableau  ci-dessus,  il  serait  interessant  d’effectuer  une  strategic  de  reconfiguration 
entre  deux  methodes  de  controle  du  courant  d’une  machine  synchrone.  II  s’agit  de  la 
commande  directe  par  mode  de  glissement  et  de  la  commande  indirecte  par  mode  de 
glissement.  Cette  strategic  de  reconfiguration  entre  la  commande  directe  et  indirecte  par  mode 
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de  glissement  permet  de  beneficier  des  avantages  qu’offre  chaque  commande.  La  commande 
directe  par  mode  de  glissement  offre  une  tres  bonne  dynamique  lors  d’un  fonctionnement  en 
regime  transitoire  (le  transitoire  entre  +Isn  et  —Im  s’effectue  en  un  temps  inferieur  a 2ms).  D’un 
autre  cote,  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  offre  une  meilleure  qualite  de 
regulation  du  courant  en  regime  permanent. 


Ou  C(  1,2,3),  et  C( i,2,3),/  sont  les  signaux  de  commande  delivres  par  respectivement  la  commande 
indirecte  par  mode  de  glissement  et  la  commande  directe  par  mode  de  glissement. 

La  figure  ci  dessus  presente  le  schema  de  principe  de  la  commande  par  mode  de  glissement 
rcconligurable.  Dans  cette  commande,  le  basculement  entre  une  commande  directe  par  mode 
de  glissement  (dont  le  schema  de  principe  est  donne  par  la  figure  5.14)  et  une  commande 
indirecte  par  mode  de  glissement  (dont  le  schema  de  principe  est  donne  par  la  figure  5.21)  se 
produit  selon  l’erreur  du  courant  sur  l’axe  d (A isif)  et  celle  sur  l’axe  q (A isq).  Lorsque  une  de 
ces  erreurs  depasse  un  seuil  d’erreur  constant  (dans  ce  travail  ce  seuil  est  fixe  a 0.3A),  la 
strategic  de  commande  par  mode  de  glissement  reconfigurable  bascule  vers  la  commande 
directe  par  mode  de  glissement  pour  assurer  une  bonne  dynamique  lors  du  regime  transitoire. 
Sinon,  si  les  erreurs  de  courant  sur  les  axes  d et  q sont  inferieures  au  seuil  d’erreur,  la 
commande  par  mode  de  glissement  reconfigurable  bascule  vers  la  commande  indirecte  par 
mode  de  glissement  afin  d’assurer  une  meilleure  qualite  de  regulation  du  courant  en  regime 
permanant. 

Le  parallelisme  inherent  des  FPGA  fait  d’eux  la  solution  ideale  pour  1’ implantation  des 
algorithmes  de  commande  reconfigurables.  La  figure  qui  suit  presente  les  resultats 
experimentaux  obtenus  lors  de  1’ implantation  sur  cible  FPGA  de  la  commande  par  mode  de 
glissement  reconfigurable.  II  est  clair  a la  vue  des  resultats  obtenus  que  la  reconfiguration 
dynamique  permet  d’augmenter  la  dynamique  du  transitoire  du  courant  (un  des  avantages  de 
la  commande  directe  par  mode  de  glissement)  et  d’assurer  en  meme  temps  une  tres  bonne 
qualite  de  regulation  des  courants  en  regime  permanent  (une  des  proprietes  de  la  commande 
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indirecte  par  mode  de  glissement).  Par  ailleurs,  le  basculement  entre  les  deux  commandes  par 
mode  de  glissement  s’effectue  dans  des  conditions  optimales,  sans  presence  de  pics  de 
courant  dans  les  regimes  transitoires.  Le  signal  selection  commande  de  la  figure  ci-dessus  est 
au  niveau  logique  haut  lorsque  la  commande  directe  par  mode  de  glissement  est  selectionnee. 
Sinon,  si  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement  est  selectionnee,  il  est  au  niveau 
logique  bas. 


Reponse  a des  echelons  sur  la  reference  isq*(de  +Isn  a et  de  -Isn  a +Isn) 

(E=540V,  Frequence  MLI=6  kHz  pour  la  commande  indirecte  par  mode  de  glissement.  Frequence 
d’echantillonnage  F=  1 2 kHz  pour  la  commande  directe  par  mode  de  glissement) 

(a)  Allure  des  courants  is \ et  is 2 (b)  Allure  de  is\  et  du  signal  selection  commande 
(c-d)  Allure  de  isq  et  du  signal  selection  commande 

Les  perspectives  qu’il  serait  interessant  de  donner  a ces  travaux  de  recherche  sont  citees  dans 
les  points  suivants  : 

II  est  possible  d’ appro fondir  le  champ  de  reconfiguration  dynamique  entre  plus  que 
deux  algorithmes  de  commande  selon  plus  de  criteres. 

II  est  possible  d’utiliser  la  reconfiguration  dynamique  des  algorithmes  pour  assurer 
une  continuite  de  fonctionnement  en  cas  de  presence  d’un  defaut  (de  capteurs 
electriques,  mecaniques,  de  fonctionnement  d’interrupteurs  de  puissance...). 

Utiliser  les  nouveaux  composants  FPGA  qui  sont  dedies  a la  commande  des  systemes 
electriques.  Ceci  assure  une  meilleure  fiabilite  du  systeme  etant  donne  que  ces 
nouvelles  cartes  incluent  sur  une  meme  puce  des  blocs  analogiques  realises  auparavant 
par  des  circuits  externes  au  composant  FPGA.  Ce  travail  a ete  deja  aborde  [Idkhl-07], 
[Idkh2-07],  a travers  F implantation  d’un  algorithme  de  controle  de  courant  sur  la  carte 
Fusion  d’Actel  (AFS600  256  FBGA).  Cette  carte  inclut  des  modules  analogiques  tels 
que  l’electronique  de  traitement  des  mesures  de  courant,  l’electronique  de  conversion 
analogique  numerique,  l’electronique  de  pilotage  des  interrupteurs  de  puissance,... 

II  serait  interessant  d’inserer  dans  les  analyses  proposees  l’influence  des  degradations 
dues  a la  chaine  d’ acquisition,  a savoir  le  retard  du  au  temps  de  calcul  et  aux  temps 
morts  de  l’onduleur  de  tension. 

Enfin,  associer  aux  boucles  de  regulation  de  courant  des  boucles  de  regulation  de 
vitesse  et  mettre  en  evidence  l’interet  de  l’utilisation  des  FPGA  dans  ce  cas.  Ce  travail 
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a ete  deja  aborde  [Naou-06]  et  la  figure  qui  suit  presente  quelques  resultats 
experimentaux  obtenus  pour  le  controle  de  vitesse  d’une  machine  synchrone. 


Resultats  experimentaux  du  controle  de  vitesse 
( a-b ) Transitoire  de  la  vitesse  ( Rente  1 00  rad/spar  seconde)  ( c-f)  Allure  des  courants  isl  et  is2 
(d)  Reponse  a un  echelon  de  vitesse  (e)  Reponse  a un  echelon  de  couple  resistant 
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Modelisation  de  la  machine  synchrone 

A.l.  Representation  schematique  de  la  machine  synchrone 

La  machine  synchrone  a modeliser  est  une  machine  synchrone  a poles  saillants,  sans 
amortisseurs  et  a rotor  bobine.  Cette  machine  possede  trois  enroulement  statoriques  qui  sont  a 
alimenter  par  un  courant  altematif  et  un  enroulement  rotorique  d’ excitation  qui  est  a alimenter 
par  un  courant  continu.  La  figure  A.l  presente  une  description  de  la  machine  synchrone 
consideree. 


& 


La  phase  du  rotor  est  decalee  de  la  premiere  phase  du  stator  d’un  angle  mecanique  0,„.  Cet 
angle  indique  la  position  angulaire  du  rotor  par  rapport  au  stator.  Le  stator  est  fixe  tandis  que 
le  rotor  toume  a une  vitesse  angulaire  mecanique  Q caracterisee  par  la  relation  suivante  : 

= Q (A.l) 

dt 

La  position  angulaire  electrique  du  rotor  ainsi  que  la  vitesse  de  rotation  electrique  sont 
donnees  par  les  relations  suivantes  : 


0 = P0m  (A.2) 

co  = pCl  (A. 3) 

Les  variables  triphasees  (tensions,  courants,  flux)  peuvent  etre  representees  graphiquement 
par  des  vecteurs  spatiaux.  La  relation  entre  le  vecteur  spatial  X d’une  variable  statorique  ou 
rotorique  et  les  grandeurs  correspondantes  par  phase  X\,  Xi  et  Xj  est  donnee  par  la  relation 
suivante  : 


X = K(Xl  +e3  X2  +e3  X3) 


(A.4) 
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Les  variables  X\,  X2  et  X3  forment  en  regime  permanent  un  systeme  sinusoidal  triphase 
equilibre.  K est  le  coefficient  de  conservation  d’amplitude  ou  de  puissance. 

- Si  K=  2/3,  alors  la  transformation  conserve  l’amplitude.  Ainsi  l’amplitude  du  vecteur  X est 
la  meme  que  celle  des  composantes  X\,  X2  ct  A3  en  regime  pennanent. 

-Si  K = V2/3  , alors  la  transformation  conserve  la  puissance. 

En  explicitant  l’equation  (A.4),  il  est  possible  d’en  deduire  les  composantes  reelles  et 
imaginaires,  respectivement  X„  et  Xp,  du  vecteur  spatial  X ( X = Xa  + jXn  ).  On  obtient  done 
les  transfonnations  suivantes  : 


Conservation  d’amplitude 


Conservation  de  puissance 


x a~ 

XI 

XI 

X" 

xv 

= [c] 

x2 

(A. 5) 

x2 

x0\ 

XJ 

XoJ 

X3_ 

(A. 7) 


Avec  [C],  la  matrice  de  Clarke  definie  par  la  Avec  [7],  la  matrice  de  Concordia  definie 
relation  suivante  : par  la  relation  suivante  : 


[c]=| 

“ 1 
0 

-1/2 

V3/2 

-1/2  " 
-V3/2 

(A.  6) 

~ 1 
0 

-1/2 

V3/2 

-1/2  " 
-V3/2 

1/2 

1/2 

1/2 

1/2 

1/2 

1/2 

Ou  X(t  est  la  composante  homopolaire.  Cette  composante  est  nulle  pour  un  systeme  equilibre 
(X+X2+X3= 0). 

La  transfonnation  donnee  par  la  relation  (A. 5)  est  une  transformation  qui  conserve 
l’amplitude.  Elle  est  appelee  transformation  de  Clarke.  Quant  a la  transfonnation  donnee  par 
la  relation  (A. 7),  c’est  une  transformation  qui  conserve  la  puissance.  Elle  est  appelee 
transfonnation  de  Concordia. 

Pour  une  composante  homopolaire  A(l  nulle,  il  est  possible  d’utiliser  les  transformations  de 
Clarke  et  de  Concordia  simplifies  suivantes  : 

Conservation  d’amplitude  Conservation  de  puissance 


Xa 

XR 


X \ 
X 2 


(A. 9) 


XR 


X 


(A.  11) 


Avec  [C32],  la  matrice  de  Clarke  simplifiee  Avec  [732],  la  matrice  de  Concordia 

definie  par  la  relation  suivante  : simplifiee  definie  par  la  relation  suivante  : 


1 0 
1/V3  2/V3 


(A.  10) 


V3?2  0 

-I/a/2  1/V2 


(A.  12) 


En  utilisant  la  transfonnation  de  Clarke  ou  de  Concordia,  il  est  possible  d’en  deduire  un 
systeme  biphase  de  la  machine  qui  soit  equivalent  au  systeme  triphase  donne  par  la  figure 
A.l.  Dans  la  figure  A.2.a,  les  enroulements  triphases  de  la  figure  A.l  sont  remplaces  par  des 
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enroulements  equivalents  en  quadrature  d’un  systeme  biphase.  Les  grandeurs  de  ce  systeme 
biphase  sont  traitees  coniine  des  composantes  d’un  vecteur  complexe  comme  le  montre  la 
figure  A.2.b. 

Sf 


Fig.  A.2.  Representation  schematique  dune  machine  synchrone  a poles  saillants  et  a rotor  bobine 
exprimee  par  (a)  un  systeme  biphase  ( b ) un  vecteur  spatial 

Quant  aux  equations  de  transformations  inverses  pour  revenir  d’un  systeme  biphase  a un 
systeme  triphase,  elles  sont  donnees  par  les  relations  (A.  13)  et  (A.  15).  La  transformation 
donnee  par  la  relation  (A.  13)  est  la  transformation  de  Clarke  inverse  tandis  que  la 
transformation  donnee  par  la  relation  (A.  15)  est  la  transformation  de  Concordia  inverse. 


Conservation  d’ amplitude 


Conservation  de  puissance 


c-\ 

\x- 

T~\ 

rxj 

^2 

(A.  13) 

_^3_ 

X*_ 

(A.  15) 


Avec  [C '],  la  matrice  de  Clarke  inverse  Avec  [ T1],  la  matrice  de  Concordia  inverse 
definie  par  la  relation  suivante  : definie  par  la  relation  suivante  : 


1 0 

nr 

1 

0 

-1/2  V3/2 

(A- 14) 

T~\ 

=S- 

-1/2 

V3/2 

-1/2  -V372_ 

V 3 

-1/2 

-a/372 

(A.  16) 


A.2.  Modele  de  base  de  la  machine  synchrone 


En  se  basant  sur  la  figure  A.2.b,  le  vecteur  tension  statorique  Lv  et  de  la  tension  rotorique  Vr 
s’expriment  comme  suit : 


V.  = RJ.  + 


K = Rrir  + 


d€>s 

dt 

dOr 

dt 


(A.  17) 
(A.  18) 
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La  machine  synchrone  utilisee  etant  a poles  saillants,  les  elements  de  la  matrice  [L<(0)]  des 
inductances  statoriques  varient  en  fonction  de  la  position  0.  Selon  [Louis-06],  cette  matrice 
s’ exprime  comme  suit : 


[4W]  = 


L, 

M 


Ms  o M 


sO 


L 


s 0 


s 0 


Ms0  Ms0 


M 

L. 


sO 


+ L, 


cos(2$) 

cos(2  <9  - — 
3 

2 TC 

cos(26»--A) 

In 

cos(2<9  + — 

008(26*  + 

cos(26*) 

In . 


cos(26*) 

cos(2<9-^-) 


(A.  19) 


Les  termes  Lv(),  /V/s0  et  6V  sont  des  tennes  constants  qui  dependent  de  la  construction  de  la 
machine. 

Les  expressions  des  elements  des  matrices  mutuelles  [Msr(0)]  entre  le  stator  et  le  rotor  d’une 
machine  synchrone  a poles  saillants  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


[M, ,.($)}=  M, 


cos(6*) 

2 TC 

cos  (0—j) 

Att 

cos(0  — 


[M„(e)]=[M,(9)f 


(A. 20) 


(A. 21) 


Les  expressions  du  vecteur  flux  statorique  O.s  et  du  flux  rotorique  <I>,  sont  donnees  par  les 
relations  suivantes  : 

6,  =Ls(0fi+Msr(0)ir  (A.22) 

<D  r=M„(Q)is+Lrir  (A.23) 

A.3.  Modele  d’une  machine  synchrone  dans  un  systeme  de  coordonnees  commun  dq 
cale  sur  l’axe  de  l’enroulement  rotorique  de  la  machine  synchrone 

Un  systeme  de  coordonnees  commun  pennet  de  representer  les  enroulements  statoriques  ainsi 
que  l’enroulement  rotorique  de  la  machine  synchrone  sur  un  seul  axe  complexe  dq.  Un  tel 
systeme  de  coordonnees  pennet  d’eliminer  le  couplage  variable  du  a la  variation  de  l’angle  0 
qui  apparait  dans  les  equations  (A.22)  et  (A.23).  II  est  obtenu  en  effectuant  une  rotation  d’un 
Qdq  au  systeme  biphase  obtenu  sur  la  figure  A.2. 

La  figure  A. 3 presente  schematiquement  le  systeme  de  coordonnees  commun  dq  lorsque  l’axe 
complexe  dq  est  cale  sur  l’axe  de  l’enroulement  rotorique.  A noter  que  sur  cette  figure,  les 
angles  consideres  sont  des  angles  electriques  et  l’angle  Qdq  represente  l’angle  electrique  entre 
l’axe  complexe  dq  et  l’axe  complexe  S.  L’angle  0</9  verifie  dans  ce  cas  la  relation  suivante  : 

e*  = e (A.24) 
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Les  vecteurs  spatiaux  complexes  representant  une  grandeur  exprimee  dans  le  systeme  de 
coordonnees  commun  dq  ( X dq  ) et  dans  le  referentiel  fixe  lie  au  stator  ( X s ) sont  liees  selon  la 
relation  suivante  : 

(A.25) 

En  explicitant  l’equation  (A.25)  et  en  idcntiliant  les  parties  reelles  et  imaginaires,  il  est 
possible  de  deduire  la  composante  directe  Xd  ainsi  que  la  composante  transverse  Xq  du  vecteur 
spatiale  X dq  a partir  des  composantes  Xa  et  Xp  du  vecteur  spatial  X s , et  ce  a partir  de  la 
relation  suivante  : 


(A.26) 


Ou  [A(  0,/c/)]  est  une  matrice  de  rotation  donnee  par  la  relation  suivante  : 


kM 


sin(0^)  cos(0(/?) 

-cos(0d?)  sin(0^) 


(A.27) 


^ CO 


d=r 


CO dq  CO 


Fig.  A3.  Representation  schematique  d’une  machine  synchrone  a poles  saillants  et  a rotor  bobine 
dans  un  systeme  de  coordonnee  commun  exprime  par  (a)  un  systeme  biphase  ( b ) un  vecteur  spatial 


A partir  des  equations  (A  .5),  (A.7),  (A.26)  et  (A.27),  il  est  possible  de  deduire  les 
composantes  directe  et  transverse  d’un  vecteur  spatial  exprime  dans  le  systeme  de 
coordonnees  commun  dq  selon  les  relations  (A.28)  et  (A. 29).  Ces  relations  correspondent  a la 
transformation  de  Park.  La  transformation  de  Park  donnee  par  la  relation  (A.28)  est  une 
transformation  qui  conserve  l’amplitude  tandisque  la  celle  donnee  par  la  relation  (A. 29)  est 
une  transformation  qui  conserve  la  puissance. 


XT 

x 

=kvlc] 

X" 

L ? J 

X. 

(A.28) 
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XI 

X" 

L i J 

x_ 

(A.29) 


Quant  aux  equations  de  transfonnations  inverses  pour  revenir  du  systeme  de  coordonnee 
comrnun  dq  au  systeme  triphase,  elles  sont  donnees  par  les  relations  (A. 30)  et  (A. 3 1). 


X" 

^2 

=V'h(eJ#r( 

Xd 

A 

X. 

L 9 J 

X’ 

^2 

= [r-,I«(0J,)-( 

Xd 

X 

x_ 

L <7  J 

(A. 30) 


(A. 3 1) 


Oil  [/de,/,)"']  est  une  matrice  de  rotation  inverse  donnee  par  la  relation  suivante  : 


-sin(O^)  cos(O^) 
-cos(O^)  -sin(O^) 


(A. 32) 


Dans  ce  paragraphe,  le  modele  de  la  machine  synchrone  est  exprimee  dans  un  systeme  de 
coordonnee  comrnun  dq  de  telle  sorte  que  l’axe  complexe  dq  (ou  l’axe  directe  d)  est  confondu 
avec  l’axe  de  l’enroulement  rotorique  (Voir  figure  A. 3).  Dans  ce  cas  les  composantes 
rotoriques  (tension,  flux  et  courant)  sont  egales  a leurs  composantes  directes  comine  le  montre 
la  relation  suivante  : 


K = V. 


rd 


l „ = l 


rd 


(A. 33) 


0=0 


rd 


L’ equation  (A.  18)  devient  alors  : 
dO, 


Kd  - RrKd  +’ 


rd 


dt 


(A. 34) 


La  vitesse  de  rotation  angulaire  electrique  co^  du  systeme  de  coordonnees  comrnun  dq  est 
donnee  par  la  relation  suivante  : 


dQ 


dq 


dt 


= CO 


dq 


(A. 35) 


Compte  tenu  des  relations  (A.  17)  et  (A.25),  l’equation  de  la  tension  statorique  devient : 
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V^e**  =Rsi,dqe1>‘'  + 

= Rj^e**  +ey6-  AL*2  + jt!®±L(efi« )® 


dt 


dt 


sdq 


(A. 36) 


En  simplifiant  par  ejQdq , l’expression  precedente  devient 


Rsdq  R s* sdq  ' 


dO 


sdq 


dt 


+ J®dq® 


'q^  sdq 


(A. 37) 


Dans  l’equation  (A. 37),  le  terme  Risdq  represente  la  chute  de  tension  deduite  de  la  loi  de 
dO , 


Joule.  Le  tenne 


sdq 


dt 


represente  la  force  electromotrice  de  transformation  deduite  de  la  loi 


de  Lenz.  Le  terme  ja>dqOsdq  represente  la  force  electromotrice  de  rotation  deduite  de  la  loi  de 
Laplace. 

En  identifiant  les  parties  reelle  et  imaginaire  de  l’equation  (A. 37),  les  composantes  directe  et 
transverse  du  vecteur  tension  exprime  dans  le  plan  complexe  dq  ont  pour  expression  : 


O . 

Kd  =Rsisd  + —Jj--C°dq®  sq 


o 


= RJ</:  H — + (_!-)  .O 


sq  ssq 


dt 


dq^sd 


(A. 3 8) 
(A. 39) 


En  ce  qui  concerne  les  equations  des  flux  statorique  et  rotorique  donnees  par  les  relations 
(A.22)  et  (A.23),  il  est  possible  de  deduire  leur  composante  directe  et  transverse  dans  le 
systeme  de  coordonnees  cornmun  dq  en  appliquant  une  des  transfonnations  de  Park  donnees 
par  les  relations  (A. 30)  et  (A. 31).  L’application  de  la  transformation  de  Park  permet 
d’eliminer  le  couplage  variable  du  a la  variation  de  l’angle  9 qui  apparait  dans  les  equations 
(A.22)  et  (A.23). 

L’expression  des  composantes  d et  q du  vecteur  flux  statorique  (exprime  dans  le  systeme  de 
coordonnes  cornmun  dq)  obtenues  dans  ce  cas  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


-Lsdisd  + Msrird 

® =L  i 

sq  sq  * sq 


(A.40) 

(A.41) 


Ou  Lsd  et  Lsq  sont  les  inductances  directes  et  transverses.  Ces  inductances  sont  constantes  et 
sont  fonctions  des  tennes  Ls o,  Ms o et  Ls. 

L’expression  des  composantes  d et  q du  vecteur  flux  rotorique  (exprime  dans  le  systeme  de 
coordonnes  cornmun  dq)  obtenues  dans  ce  cas  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


■ srLsd 


®rd  = Lrd‘rd  +MJ 

® =0 

rq  w 


(A.42) 

(A.43) 
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En  resume,  la  figure  A.4  presente  le  modele  de  Park  d’une  machine  synchrone  a poles 
saillants  et  sans  amortisseurs  dans  le  systeme  de  coordonnees  commun  dq  toumant  lie  au  rotor 
(l’axe  d etant  cale  sur  l’axe  de  l’enroulement  rotorique  de  la  machine  synchrone). 


q 


Fig.  A.4.  Modele  de  Park  d ’une  machine  synchrone 

Les  equations  electriques  de  la  machine  synchrone  dans  le  systeme  de  coordonnees  commun 
dq  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


Vsd~Rsisd+  dt  ^dq^sq 

(Rappel  A.38) 

dd\q 

Kq-Rshq+  df  + (,)dq^sd 

(Rappel  A.39) 

V -Pi  | ^ rd 

Vrd  ~ Krlrd  + ^ 

dt 

(Rappel  A.34) 

= Lsdisd  +Msrird 

(Rappel  A.40) 

O = L i 

sq  sqvsq 

(Rappel  A.41) 

^ rd  = Lj-dh-d  +Msrisd 

(Rappel  A.42) 

® =0 

rq  w 

(Rappel  A.43) 

A.4.  Expression  du  couple  et  equation  mecanique  de  la  machine  synchrone 

La  puissance  apparente  instantanee  S(t)  de  la  machine  synchrone  s’exprime  comme  suit : 

S(t)  = Ks(VsdqT;dq)  (A.44) 

L’asterisque  (*)  caracterise  une  grandeur  complexe  conjuguee. 

Ks=  1 si  les  vecteurs  Vsdq  et  isd  resultent  d’une  transformation  qui  conserve  la  puissance. 

Ks= 3/2  si  les  vecteurs  Vsdq  et  isd  resultent  d’une  transformation  qui  conserve  l’amplitude. 

C’est  le  premier  coefficient  qui  est  retenu  dans  la  suite  de  ce  paragraphe. 

La  puissance  active  statorique  instantanee  de  la  machine  synchrone  s’ecrit  comme  suit : 

Ps  (t)  = Re[S(0]  = R e[L^C,  ] (A.45) 
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En  remplacant  dans  l’equation  precedente  le  vecteur  Vsdq  par  son  expression  donnee  par  la 

relation  (A.37)  et  en  multipliant  par  dt,  on  obtient  l’expression  de  l’energie  elementaire 
statorique  suivante  : 


d(os  = Ps  ( t)dt  = 


i sdq  4 sdq  + Rz[d<bsdqis(iq 


] + CO 


dq  ^m\-hdq® sdq 


] dt 


(A. 46) 


D’apres  l’equation  (A.46),  l’energie  electrique  fournie  au  stator  pendant  le  temps  dt  se 
decompose  en  trois  tennes  : 

-Le  premier  represente  l’energie  perdue  par  effet  Joule  au  stator. 

-Le  Deuxieme  represente  la  variation  de  l’energie  magnetique  au  stator. 

-Le  troisieme  represente  l’energie  d<s>sr  transferee  du  stator  au  rotor  a travers  l’entrefer  par 
1’ intermediate  du  champ  toumant. 

Ainsi,  on  a : 


dcosr  = (odq  Im[isdqO sdq]dt  = (o!m[isdqO sdq]dt 


sdq  ^ sdq  - 


(A.47) 


Pour  une  machine  synchrone,  l’energie  <7cov/.  qui  transite  a travers  l’entrefer  est  egale  a 
l’energie  meeaniquec/com£,c . 

La  puissance  mecanique  est  done  donnee  par  la  relation  suivante  : 


_ d(’hr  _ j | 
mec  i vAjxiiii 

at  at 


\}  sdq®  sdq 


= Q Cm  =-Ca 
P 


(A.48) 


L’expression  du  couple  electromagnetique  Cem  est  done  donnee  par  la  relation  suivante  : 


Cem  =P™jfsdq® 


sdq 


(A.49) 


A noter  que  pour  une  conservation  d’amplitude  (Ks= 3/2),  et  avec  un  raisonnement  similaire, 
l’expression  du  couple  devient : 


3 f- 

Cem 


sdq  ^ sdq 


(A. 50) 


En  explicitant  l’equation  (A.49),  l’expression  du  couple  electromagnetique  d’une  machine 
synchrone  est  egale  a : 


Cem  = Pi^sdKa  ~ ® sJ sd)  = P((Lsd  ~Lsa)isdisa  +Msrisqird  ) 


(A. 51) 


Pour  des  transformations  avec  conservation  d’amplitude,  l’equation  precedente  devient : 

3 3 

Cem  = ^Pi^sdhq  ~®sqlsd)  = ^P((Lsd  ~ Lsq)lsdlsq  +Msrlsqlrd ) (A-52) 


Quant  au  modele  mecanique  de  la  machine  synchrone,  il  est  donne  par  la  relation  suivante  : 
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J-  = p{Cem-Cr)-fa  (A.53) 

dt 

Ou  J est  le  moment  d’inertie  total  ramene  a l’arbre  du  moteur  en  Kg.m2.  C,  est  le  couple 
resistant  impose  par  la  charge  mecanique./ est  le  coefficient  de  frottement  visqueux. 
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Annexe  B 

Principe  de  fonctionnement  d’un  onduleur 
de  tension  triphase 

B.l.  Moderation  d’un  onduleur  de  tension  triphase 

L’onduleur  de  tension  triphase  est  un  convertisseur  continu  alternatif  permettant  d’imposer 
aux  homes  d’une  charge  triphasee  des  tensions  de  phase  via  une  commande  logique.  Selon  les 
puissances  mises  en  jeu,  l’onduleur  de  tension  est  equipe  de  transistors  de  commutation  ou  de 
thyristors  GTO.  La  figure  B.l  montre  le  schema  de  principe  d’un  onduleur  de  tension  triphase 
alimentant  une  charge  triphasee  couplee  en  etoile.  II  est  compose  de  trois  bras  composes 
chacun  de  deux  interrupteurs. 


Fig.  B.l.  Schema  de  principe  d’un  onduleur  de  tension  alimentant  une  charge  triphasee  equilibree 

E etant  la  tension  du  bus  continu  a 1’ entree  de  l’onduleur  de  tension.  La  fonction  Q(t) 
(i=  1,2,3)  est  une  fonction  binaire  qui  represente  l’etat  du  ieme  bras  de  l’onduleur  de  tension. 
Cette  fonction  est  suffisante  a elle  seule  pour  caracteriser  le  fonctionnement  d’un  bras  entier. 
En  effet,  les  interrupteurs  d’un  meme  bras  sont  commandes  de  facon  complementaire  afin 
d’eviter  un  court-circuit  de  la  source  de  tension  d’ entree  E.  Ainsi,  la  fonction  Q(t)  du  i ""  bras 
est  definie  comrne  suit : 

- Ci(t)=  1 si  l’interrupteur  du  haut  est  ferine  et  celui  du  has  est  ouvert. 

- C,(/)=0  si  l’interrupteur  du  haut  est  ouvert  et  celui  du  has  est  ferine. 

Pour  une  charge  triphasee  equilibree,  le  cas  d’une  machine  triphasee  alternative  couplee  en 
etoile,  la  relation  liant  les  vecteurs  tension  simples  Vfi(f),  VAO)  et  Vs^(t)  aux  signaux  de 
commande  C\{t),  C2{t ) et  C2(t)  est  donnee  par  la  relation  matricielle  suivante  : 


"v,i(0l 

vs2(t) 

— 

>1  ,(*)] 
Vl  nit) 

E 

i. 

“2  -1-1" 
-1  2 -1 

Q(0 

C2{t) 

y,3(t)\ 

y3n(t)\ 

-1  -1  2 

C3(t)_ 

(B.l) 
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En  utilisant  une  transformation  qui  conserve  1’ amplitude,  le  vecteur  tension  spatial  associe 
aux  tensions  simples  delivrees  par  l’onduleur  de  tension  a pour  expression  : 


,2;r  An 

v,  (0  = f (V„  (0  + e1 T V2„  (t)  + / T V3„  (0) 


(B.2) 


En  remplacant  dans  l’equation  (B.2)  les  tensions  simples  selon  la  relation  (B.l),  le  vecteur 
tension  spatial  peut  etre  exprime  en  fonction  des  etats  logiques  des  signaux  de  commande 
Ci(t),  C2{t)  et  C3(0  comine  suit : 


~ An  An 

Vs  (0  = | E(C,  (0  + eJ^C2  (t)  + eJ^C,  (t)) 


(B-3) 


Par  ailleurs,  le  vecteur  de  tension  spatial  Vs (l)  peut  etre  reecrit  de  la  facon  suivante  : 


Vs{t)  = Vsa{t)  + jVAt) 


(B-4) 


Ou  VJt)  et  y,p(t)  sont  les  projections  du  vecteur  de  tension  spatial  Vs  (t)  sur  respectivement 
l’axe  a et  (3. 

L’ identification  des  parties  reelle  et  imaginaire  des  relations  (B.3)  et  (B.4)  permet  d’exprimer 
les  tentions  V,u(l)  et  VS\\U)  en  fonction  des  signaux  de  commande  comme  suit : 


vm  (0  = y [2Cj  (0  - C2  (0  - c3  (f)] 

y,p(0  = -^[c2(0-c3(0] 


(B.5) 

(B.6) 


Ayant  8 combinaisons  possibles  pour  les  signaux  de  commande  C\(t),  C2(t)  et  C3(t), 
l’onduleur  de  tension  triphase  permet  done  de  fournir  8 vecteurs  spatiaux  (Six  vecteurs  actifs 
et  deux  vecteurs  nulles)  comme  le  montre  le  tableau  B.l  : 


Tab. BA.  Vecteurs  de  tension  fournis  par  Tonduleur  en  fonction  de  I’etat  des  signaux  de  commande 
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^5[001]  ^6[101] 


Fig. B.2.  Representation  spatiale  des  vecteurs  de  tension  fournis  par  I’onduleur  de  tension 

B.2.  Commande  par  MLI  d’un  onduleur  de  tension  triphase 
B.2.1.  Principe  theorique  de  la  MLI 

Vu  le  caractere  discret  du  fonctionnement  des  convertisseurs  de  puissance,  une  loi  de 
modulation  de  type  MLI  consiste  non  plus  a imposer  le  systeme  \V\ll(t),V2n(t),V2n(t)]'  a tout 
instant,  mais  a imposer  sa  valeur  moyenne  [ V\ n(k), V2n(k),V3n(k)]t  sur  une  periode  de  hachage, 
ou  k correspond  a la  ke'ne  periode. 

\Vln(k)  1 I”  2 -1  -IT ax{k) 

vs2(k)  =v2n(k)  =-- 1 2 -1  a2(k)  (B.7) 

_v,3(*)j  lv3n(k)\  L-1  -1  2 1 a3(k)_ 

j (fe+l  )TMu  j (A+l  )TMu 

Ou  Vsi[k]  = Vin[k]  = j Vin  (t)dt  et  af(k)  = j ci(t)dt  sont  respectivement  la 

TmLI  zt  TMli  kT 

K1MLI  k1MLI 

valeur  moyenne  de  la  tension  V„,(0  et  le  rapport  cyclique  du  ieme  bras  pour  la  keme  periode  de 
hachage  (z  e {l,2,3}).  TMli  etant  la  periode  de  hachage  de  la  MLI. 

L’objectif  de  la  MLI  est  de  trouver  les  rapports  cycliques  a;(k)  tels  que  : 

~Vm(k)  1 [ ViM 

V2n(k)  = V;n(k)  (B.8) 

V3n(k)\  [v;n(k)_ 

Ou  Vi,*(k ) est  egale  a la  tension  de  reference  Vs*(k)  de  la  ie'"e  phase  que  l’on  souhaite  imposer, 
lors  de  la  keme  periode  de  hachage.  Cependant,  la  recherche  des  rapports  cycliques  doit  tenir 
compte  des  limitations  suivantes  : 

V(z  € {1,2,3},  k)  0 < af  (k)  < 1 (B.9) 
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Alin  de  determiner  les  rapports  cycliques  de  telle  sorte  que  la  relation  (B.8)  soit  vcrificc,  on 
considere  le  systeme  [ V\ 0(t),V2o(t), V3o(t)]'  donne  par  la  relation  (B.10).  Cette  relation  est 
deduite  a partir  de  la  figure  B.  1 . 


>1  o(0l 

~C.it) 

v2o(t) 

= E 

c2(t) 

y2o(t)  1 

c3(t)_ 

(B.10) 


Le  systeme  [V\0{t),V2o{i),V^0{t)^  peut  prendre  huit  valeurs  selon  l’etat  logique  des  signaux  de 
cotntnande.  Ces  valeurs  sont  donnees  dans  le  tableau  B.2. 


Ci(t) 

C2(t) 

c3(t) 

vl0(t) 

V2o(t) 

V3„(t) 

Vso(t) 

Vs6(t) 

v„„(t) 

0 

0 

0 

-EH 

-EH 

-EH 

0 

0 

-E/2 

1 

0 

0 

eh 

-EH 

-EH 

2EB 

0 

-E/6 

1 

1 

0 

EH 

EH 

-EH 

EH 

eH  3 

E/6 

0 

1 

0 

-EH 

EH 

-EH 

-EH 

EN3 

-E/6 

0 

1 

1 

-EH 

EH 

EH 

-2E/3 

0 

E/6 

0 

0 

1 

-EH 

-EH 

EH 

-EH 

-EH  3 

-E/6 

1 

0 

1 

EH 

-EH 

EH 

EH 

-EH  3 

E/6 

1 

1 

1 

EH 

EH 

EH 

0 

0 

EH 

Tab. B.2.  Combinaisons  realisables  du  systeme  \V\0(t),V2o(t),V3o(t)\ 
Ou  Vno(t)  est  la  composante  homopolaire. 

Dans  sa  forme  en  valeur  tnoyenne,  le  systeme  (B.10)  devient : 


~vlo(k)l 

a.(k) 

v2o(k) 

= E 

ci2  (k) 

y3o(k)\ 

a3  ( k ) 

E_ 

~2 


1 

1 

1 


(B.ll) 


Partant  d’un  systeme  de  reference  [ V\ 0 *( k) , V2o *( k) , V3  0 *( k)]\  il  est  alors  facile  d’inverser  le 
systeme  (B.  1 1),  a condition  de  respecter  les  contraintes  donnees  par  la  relation  (B.9). 


a.{k) 

1 

>i>)l 

1 

H — 

T 

ci2  (k) 

V2o(k) 

1 

E 

2 

ci3(k) 

[V3o(k)_ 

1 

(B.12) 


La  relation  liant  le  systeme  \V\0*(k), V2o*(k),V2o*(k)]1  au  systeme  \V\n(k)y2,,(k),V3n(k)]1  est  la 
suivante  : 


v£(*) 

Vuik) 

T 

V2o{k) 

= 

V2n(k) 

+v;0(k ) 

1 

vlik) 

vl(k) 

1 

(B.13) 


Ou  Vno  ( k ) est  la  composante  homopolaire  de  reference  pour  la  keme  periode  de  hachage. 
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II  est  possible  done  de  determiner  les  rapports  cycliques  en  fonction  du  systeme  de  reference 
[V\n  (k),V2n  (k),V^(k)]'  et  de  la  composante  homopolaire  de  reference  Vno  (k)  comrne  le 
montre  la  relation  suivante  : 


ai(k) 

a2(k) 

=-k 

Vu(k) 

v2 :n(k) 

V 

+ 

'll 

1 

)4 

T 

1 

a3(k) 

E 

v;n(k) 

1 

2 

1 

(B.14) 


Ainsi,  determiner  les  rapports  cycliques  qui  permettent  d’imposer  aux  bornes  de  la  charge  le 
systeme  \V\n  (k),y2„  (k),V 3,,  (k)]1  tout  en  respectant  les  contraintes  sur  les  rapports  cycliques, 
revient  a determiner  la  composante  Vno  (k)  a raj outer. 

II  est  a noter  que  les  deux  systemes  [V\n  (k),V 2„  (k),Vin  (k)]r  et  [V\0  ( k),V2o  ( k),V3„  (k)]‘  sont 
identiques  a la  composante  homopolaire  pres.  Ce  resultat  peut  etre  mis  sous  une  forme  plus 
avantageuse  si  la  transfonnation  de  Clarke  [C]  definie  par  la  relation  (A. 6)  en  annexe  A est 
appliquee  a ces  deux  systemes. 


y* 

r s a 

(k)~ 

V*a(k) 

~v;a(k) 

* 

Vu 

(k) 

* 

(k) 

= [C] 

Vi o(k) 

et 

V^(k) 

= [c] 

* 

V2;l 

(k) 

(k) 

v;a(k) 

0 

* 

(k) 

Ou  d’apres  (B.13)  et  (B.15) : Vno(k)  = V,l0(k)  (B.16) 


B.2.2.  Realisation  d’une  MLI  Sinus-Triangle 

La  realisation  d’une  MLI  sinus-triangle  s’effectue  sans  adjonction  de  composante 
homopolaire,  e'est-a-dire  qu’a  chaque  periode  de  hachage,  la  composante  Vno  (k)  est  imposee 
nulle.  Le  systeme  [ V\0  ( k),V2o  (k),Vi0  (k)]1  est  done  egal  au  systeme  [ V\n  (k),y2„  (k),y3);  (k)]r. 
Le  systeme  de  reference  dans  ce  cas  est  un  systeme  triphase  equilibre  sinusoidal  d’amplitude 
y et  de  pulsation  oiv  coimne  suit : 


Vu(k) 

vL(k) 

v£(*) 


= v 


cos( co skT M li  ) 

In 

cos  (coskTML1  - — ) 

An 

c°s  (a)skTMU  — ) 


(B.17) 


En  reprenant  le  systeme  d’ equation  (B.12)  et  en  respectant  les  contraintes  inherentes  aux 
rapports  cycliques,  la  valeur  maximale  Vmax  que  peut  prendre  l’amplitude  V est  donnee  par  la 
relation  (B.18). 

vm=!  (B.i8) 

Cependant,  cette  valeur  peut  etre  amelioree  pour  atteindre  l’amplitude  maximale  que  peut 
prendre  un  systeme  triphase  equilibre  sinusoidal  de  reference.  Cette  amplitude  maximale  peut 
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etre  determinee  en  raisonnant  a partir  de  la  figure  B.l.  En  effet,  la  tension  entre  phases 
maximale  que  peut  generer  un  onduleur  de  tension  est  egale  a E.  Ainsi,  si  le  systeme  de 
tension  entre  phases  est  sinusoidal,  1’ amplitude  maximale  est  encore  egale  a E.  Or,  le  rapport 
entre  1’ amplitude  de  la  tension  entre  phases  et  1’ amplitude  de  tension  entre  phase  et  neutre  est 
egal  a a/3.  Par  consequent,  l’amplitude  maximale  que  peut  prendre  le  systeme 
[Vi n\k),V2n\k),V3n\k)]‘  est  egale  a : 


V = — 

max  V3 


(B-19) 


Par  consequent  l’amplitude  du  fondamental  peut  etre  amelioree  de  15%  selon  (B.19).  Ce 
resultat  peut  etre  atteint  en  rajoutant  une  composante  homopolaire  Vno  (k)  non  nulle  au 
systeme  de  reference  [V\„  {E),Vin  (k),Vz„  (k)]'  cornme  le  montre  le  paragraphe  qui  suit. 


B.2.3.  Realisation  d’une  MLI  vectorielle  avec  adjonction  d’homopolaire 


L’objectif  de  cette  methode  est  d’atteindre  l’amplitude  maximale  que  peut  prendre  un  systeme 
triphase,  equilibre  et  sinusoidal  de  reference.  Partant  du  principe  qu’il  faut  determiner  une 
composante  Vno  (k)  appropriee  pennettant  d’imposer  aux  homes  de  la  charge  un  systeme 
[V\n  (k),V2n  (k)y^n(k)]'  pouvant  atteindre  l’amplitude  Vmax  donnee  par  la  relation  (B.19)  tout 
en  respectant  les  contraintes  sur  les  rapports  cycliques,  la  figure  B.3  presente  le  schema  de 
principe  de  la  commande  MLI  deduite  a partir  des  relations  precedentes  : 


vj  (k) 

Vu(k) 

Vl2(k) 

= 

KXk)  - 

Vh(k) 

v;n(k) 

[C], 

v;a(k) 
Vi  (k) 
0 

0 

0 

yL(k)_ 

-k» 

+ 


Vsa(k) 

v!fi(k) 

VIM 


[c]1 


(/) 


vlo(k) 

vL(k) 

vL(k) 


(B- 12) 


ai(k) 

ci  2 ( k ) 
a3  ( k ) 


Fig.B3.  Schema  de  principe  de  la  MLI  avec  adjonction  d’homopolaire 


Trouver  la  relation  / qui  lie  le  systeme  [ V\  „ *(k) , VA  *(  k) , V^n  *(  k)  ] 1 au  systeme 
[Vio  (k),V2o  (k),Vi,o  (k)]‘  revient  done  a determiner  la  composante  homopolaire  Vno  (k)  a 
raj outer.  Pour  ce  faire,  il  est  possible  d’effectuer  un  passage  intermediaire  a partir  du  principe 
theorique  de  la  MLI  vectorielle 


Principe  de  la  MLI  vectorielle  ( Space  Vector  Modulation) 

Ce  type  de  MLI  s’appuie  sur  une  representation  vectorielle  dans  le  plan  (a,P)  du  vecteur 
tension  de  reference.  Le  systeme  de  tensions  de  reference  [Vm(k),Vsp  (k)]'  peut  etre  deduit  a 
travers  l’application  de  la  transfonnation  de  Clarke  simplifiee  [C32],  definie  par  la  relation 
(A.  10)  en  annexe  A,  au  systeme  [ V\0  (k),V20  (k),Vy_,  (k)]'  cornme  suit : 


Vi  *n(ki 

Vi>)’ 

ysa  (k) 

* \ 1 

~ [^32  ] 

Vlnik) 

~ [^32  ] 

y'Lik) 

K[3  (k) 

V3*n(k) 

Viik) 

(B.20) 
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L’hexagone  donne  par  la  figure  B.2,  forme  par  les  extremites  des  vecteurs  tension  actifs,  a ete 
divise  en  six  secteurs  de  surfaces  egales  numerates  de  0 a 5.  Les  vecteurs  de  tension  qui  sont 
associes  aux  phases  de  roue  libre  sont  confondus  avec  le  point  o.  La  MLI  vectorielle  consiste 
a generer  en  valeur  moyenne  le  vecteur  de  tension  [Vm  (k),Vs\j,  (k)]'  a partir  des  vecteurs  de 
tension  actifs  qui  bordent  le  secteur  a l’interieur  duquel  se  trouve  le  vecteur  tension  de 
reference,  et  de  completer  cette  generation  par  des  phases  de  roue  libre  a travers  l’application 
des  vecteurs  de  tension  nuls.  Pour  ce  faire,  le  raisonnement  s’effectue  par  secteur.  Dans  ce  qui 
suit  est  presente  le  calcul  pour  le  secteur  n°l  de  la  figure  B.2.  Un  raisonnement  equivalent 
peut  etre  effectue  sur  chacun  des  autres  secteurs.  Ainsi,  si  pour  la  keme  periode  de  hachage,  le 
vecteur  tension  de  reference  appartient  au  secteur  1,  il  faut  resoudre  l’equation  vectorielle 
suivante  : 

= a2(k)V2  + a3(k)V3  +a0(k)V0  +a1{k)V1  (B.21) 


v£(*) 

vi(k) 


Ou  les  valeurs  des  coefficients  o.2(k),  03 (k),  o.oik)  et  a i{k)  sont  a determiner.  Ces  derniers 
correspondent  a la  fraction  de  temps,  pour  une  periode  de  hachage,  pendant  laquelle  le  vecteur 
commande  qui  leur  est  associe  est  applique.  La  determination  des  coefficients  a2(k)  et  013 (k) 
s’effectue  a travers  la  projection  de  l’equation  (B.21)  sur  les  axes  a et  p.  Compte  tenu  du 
tableau  B.2,  les  references  Vsa  (k)  et  Vs$  (k)  s’expriment  comine  suit : 


v;„(*)  = a2(*)|-a3w| 

V#{k)  = a1(X)-E  + ai{k)-E 


(B.22) 


En  inversant  le  systeme  precedent,  les  coefficients  012 (k)  et  a.2(k)  s’expriment  comine  suit : 


a2(k)  = - 
E 


a3(k)  = — 


-fak)  + £v^k) 


(B.23) 


La  relation  (B.23)  montre  que  les  coefficients  a2(k)  et  a2(k)  sont  fonction  des  grandeurs  de 
reference  Vm  (k)  et  Vs$(k).  A ce  niveau,  il  reste  a determiner  les  coefficients  correspondants  a 
la  phase  de  roue  libre.  Pour  ce  faire,  une  infinite  de  choix  est  possible  pour  les  coefficients 
ao (k)  et  o.i(k).  La  seule  contrainte  que  les  valeurs  de  ces  coefficients  doivent  respecter  sur  ce 
secteur  est : 

a0(k)  + a-,(k)  = 1 - a2{k)  -a3{k)  (B.24) 

Pour  le  choix  des  coefficients  do (k)  et  d 2{k),  il  est  possible  de  choisir  le  cas  d’une  MLI  centree 
ou  les  phases  de  roue  libre  sont  equilibrees.  Dans  ce  cas,  les  coefficients  do (k)  et  a2(k)  sont 
donnes  par  la  relation  suivante  : 
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a0(k ) = a7(k)  = -^-[l  - a2(k)  - a3(k)]  (B.25) 


La  figure  B.4  presente  une  description  des  etats  de  commutation  des  signaux  de  commande 
Ci(t),  C2(t)  et  C3(t)  correspondant  a une  MLI  vectorielle  centree  avec  phases  de  roue  fibre 
equilibrees,  et  ce  pour  chaque  secteur  i (z=0..5). 


Fig.BA.  Description  des  etats  de  commutation  pour  une  MLI  vectorielle  centree  avec  phases  de  roue 

libre  equilibrees 


A partir  de  la  figure  B.4,  les  rapports  cycliques  ont  pour  expression  dans  le  secteur  1 : 

ax  ( k ) = a 2 ( k ) + a7  ( k ) = (1  + a2  ( k ) - a3  ( k )) 

< a2(k)  = a2(k ) + a3(k ) + a7(k)  = ^-(1  + a2(k)  + a3(k ))  (B.26) 

a3  ( k ) = a7  (k)  = ^ (1  - a2  ( k ) - a3  ( k )) 

Si  l’on  remplace  les  rapports  a2(k)  et  a 2(k)  par  les  expressions  donnees  par  la  relation  (B.23), 
les  expressions  des  rapports  cycliques  deviennent : 

‘Ok)=\+~Km 

■a2tk)='-+'-^-V'sf[k]  (B.27) 

z hi 


Par  la  suite,  la  determination  des  rapports  cycliques  est  effectuee  en  s’inspirant  de  la  structure 
presentee  a la  figure  B.3  afin  d’assurer  un  modele  simple  a implanter.  L’idee  est  done  de 
determiner  la  composante  VIW  (k)  a raj outer  a chaque  tension  Vin  (k)  de  reference.  Celle-ci 
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peut  se  deduire  du  systeme  (B.27)  pour  le  premier  secteur.  En  rcmplacant  dans  le  systeme 
(B.27)  Vsa  (k)  et  ViYp  (k)  par  leurs  expressions  en  fonction  des  tensions  Vm  {k)( i=i,2,3)  (Relation 
(B.20)),  1’ expression  des  rapports  cycliques  devient : 

Ey  2 ) 2 

«,(*)  = + + ( (B.28) 

Ey  2 ) 2 

Ey  2 ) 2 

En  se  referant  a la  relation  (B.14),  la  composante  homopolaire  de  reference  Vno*(k)  a raj outer 
lorsqu’il  s’agit  du  secteur  1 est  donnee  par  la  relation  suivante  : 

= (B.29) 

Les  resultats  donnes  par  les  relations  (B.28)  et  (B.29)  sont  encore  valables  sur  le  secteur  4. 
Ceci  s’explique  par  le  fait  que  les  combinaisons  de  commande  pour  ces  deux  secteurs  sont 
complementaires. 

Pour  les  secteurs  0 et  3,  les  rapports  cycliques  ont  pour  expression  : 

E\  2 ) 2 

a2(k)  = E V2„[k]  + iviw]  + i (B.30) 

Ey  2 ) 2 

Ey  2 ) 2 

D’ou  une  composante  homopolaire  a raj  outer  pour  les  secteurs  0 et  3 donnee  par  la  relation 
suivante  : 

= (B.31) 

Enfin,  pour  les  secteurs  2 et  5,  les  rapports  cycliques  ont  pour  expression  : 

Ey  2 ) 2 

a2(k ) = E VlM  + )<[*]!  + i (B.32> 

Ey  2 ) 2 

a3m=Ev3;[i]+iv;„[t]l+i 

Ey  2 ) 2 
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Soit  une  composante  homopolaire  a raj outer  dans  les  secteurs  2 et  5 donnee  par  la  relation 
suivante  : 


<„[*]  = (B-33) 

Ainsi,  si  le  systeme  [Vin*(k), V2n *(k), V2n{k)^  est  triphase  equilibre,  la  facilite  d’ implantation 
vient  de  la  fag  on  avec  laquelle  est  detecte  le  secteur  dans  lequel  se  trouve  le  vecteur  tension  de 
reference.  Ce  sera  la  tension  Vj„  ( k ) pour  les  secteurs  1 et  4,  la  tension  V2 n(k)  pour  les 
secteurs  0 et  3 et  la  tension  Vy,  (k)  pour  les  secteurs  2 et  5.  Ainsi,  quelque  soit  le  secteur 
considere,  la  tension  Vw  (k)  ayant  la  plus  petite  valeur  absolue  correspond  au  double  de  la 
composante  homopolaire  Vno  (k)  a raj outer.  Cette  relation  est  donnee  comme  suit : 


Vk  Vno(k)  = -Vj(k) 


2 


tel  que  : V*  ( k ) = minjvj*  (k) , V*n  ( k ) , (k) ) 


(B.34) 


La  figure  B.5.a  presente  la  fonne  de  la  tension  continue  Vno*(t).  Cette  tension  est 
d’harmonique  3.  La  figure  B.5.b  montre  failure  des  tensions  de  reference  Vw  (k)  resultantes 
de  l’ajout  de  la  composante  homopolaire  Vno  (1)  au  systeme  [V\n  (k),V2„(k),V^n(k)]'  ■ II  est  a 
noter  que  pour  une  amplitude  maximale  du  systeme  [ V] n *{k) , V2n *(k) , V^n  (k)]1  egale  a E/a/3, 
f amplitude  maximale  du  systeme  [V\0  (k),V20  (k),V2o  (k)]'  est  egale  a E/2. 


Fig. B.5.  (a)  Tensions  V,„*(0  0=i,2,3)  et  Vno\t)  (b)  Tensions  Vio\t) (,=1,2,3) 


En  resume,  la  figure  B.6  presente  le  schema  de  la  MLI  vectorielle  avec  adjonction 
d’homopolaire.  Cette  technique  MLI  est  equivalente  la  "Space  Vector  Modlation",  cependant 
elle  beaucoup  plus  facile  a implaner. 


V^k) 

v;2(k) 

vl3(k) 


vUk) 

Vinik) 

<ik) 


(B.34) 


Vno(k) 

Vl(k) 


Kik) 

a{(k) 

v:0(k) 

(B.12)| 

a2(k ) 

vUk) 

a3(k) 

Fig. B.6.  Schema  de  principe  de  la  MLI  vectorielle  avec  adjonction  d’homopolaire 
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Principe  de  fonctionnement  d’un  hacheur  serie 


Le  hacheur  serie  est  un  convertisseur  continu-continu.  Ce  convertisseur  permet  de  generer  a 
partir  d’une  tension  continue  fixe,  une  tension  de  valeur  moyenne  reglable.  La  figure  C.l 
presente  le  montage  d’un  hacheur  serie  alimentant  une  charge  RL.  Cette  charge  represente 
l’inducteur  de  la  machine  synchrone.  La  figure  C.2  presente  les  fonnes  d’onde  obtenues  de  la 
tension  de  sortie  du  hacheur  V,-d  et  du  courant  aux  homes  de  la  charge  RL  lorsque  le  hacheur 
est  commande  via  un  signal  Ch  de  periode  TH  et  de  rapport  cyclique  a. 


Fig. C.  1.  Schema  de  principe  d’un  hacheur  serie  alimentant  une  charge  RL 


Cdf) 


Fig. C.2.  Formes  d’ondes  d’un  hacheur  serie  alimentant  une  charge  RL 


De  0 a 0.77/,  le  signal  de  commande  Ch  est  au  niveau  logique  haut  et  done  le  transistor  joue  le 
role  d’un  interrupteur  ferine.  La  source  de  tension  U alimente  done  la  charge  et  la  diode  n’est 
pas  passante.  Le  courant  /„/  augmente  done  progressivement.  De  a TH  a 77/,  C//  est  au  niveau 
logique  has  et  done  le  transistor  joue  le  role  d’un  interrupteur  ouvert.  La  diode  devient  alors 
passante  et  permet  a la  bobine  de  maintenir  le  courant.  La  charge  n’etant  pas  alimentee  dans 
ce  cas,  le  courant  diminue  progressivement.  La  tension  de  sortie  n’est  pas  continue,  mais 
toujours  positive.  Lorsque  la  periode  TH  est  assez  faible,  la  charge  RL  ne  voit  pas  les  creneaux 
de  tension,  mais  plutot  la  valeur  moyenne  de  tension  car  elle  se  comporte  comrne  un  fibre 
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passe  bas.  Le  rapport  cyclique  a etant  reglable,  il  permet  par  consequent  de  faire  varier  la 
valeur  moyenne  de  la  tension  de  sortie  Vrci-  En  effet,  durant  une  keme  periode 
d’echantillonnage,  la  valeur  moyenne  de  la  tension  de  sortie  V,-d  en  fonction  du  rapport 
cyclique  a s’ exprime  comine  suit : 

VrdmoyW  = alk]U  (C.l) 

II  est  a noter  que  l’ondulation  Air/j  du  courant  aux  bomes  de  la  charge  RL  depend  fortement  de 
l’inductance  L et  de  la  periode  TH.  Elle  diminue  lorsque  l’inductance  L augmente  ou  bien 
lorsque  la  periode  TH  diminue.  Ainsi  pour  de  faibles  valeurs  de  TH,  il  est  possible 
d’approximer  le  courant  irci  a sa  valeur  moyenne  irdmoy 

Le  controle  du  courant  i,,i  est  effectue  a travers  une  strategic  de  controle  ON/OFF  a frequence 
de  commutation  limitee  coinme  le  montre  la  figure  C.3. 


lH 


Fig. C.3.  Schema  de  principe  de  la  commande  du  hacheur  serie 
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Identification  des  parametres  de  la 
machine  synchrone 


D.l.  Plaque  signaletique  de  la  machine  synchrone 

Puissance  : 0.8  KVA 

Frequence  nominate  :/OT=50Hz 

Vitesse  de  rotation  nominale  : V=1 500  tr/mn 

Tension  rotorique  maximale  : Vrmax=220  V 

Courant  rotorique  maximal  : /rmax=  l .6  A. 

Couplage  triangle  : Uneff= 220  V et  Inejf=2.6  A. 

Couplage  etoile  : Uneff= 380  V et  Ineff=  1.5  A. 

Courant  statorique  nominal  par  phase  : 4„=2.12  A 

D.2.  Identification  des  parametres  du  modele  de  Park  de  la  machine  synchrone 
D.2.1.  Identification  des  resistances  statorique  et  rotorique 

Les  resistances  du  stator  et  du  rotor  de  la  machine  synchrone  sont  estimees  a partir  d’un  essai 
en  courant  continu  ou  en  utilisant  les  outils  de  mesures  standards.  Pour  la  machine  synchrone 
consideree,  les  valeurs  des  resistances  statorique  et  rotorique  sont  les  suivants  : 

74=10.1  D et  74=6  2.5(1 

D.2.2.  Identification  de  la  mutuelle  Msr 

La  valeur  de  la  mutuelle  stator  rotor  Msr  depend  du  courant  d’excitation  irci  applique  aux 
homes  de  l’inducteur  de  la  machine  synchrone.  Les  variations  de  la  mutuelle  Msr  en  fonction 
du  courant  irci  sont  obtenues  a partir  d’un  fonctionnement  en  alternateur  a vide  de  la  machine 
synchrone. 


400V/50Hz 


Redresseur 
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^rd 


<Sh 


vr. 


MS 


6 6* 

3 2 1 


E i 
E2 


400V/50Hz 


MAS 


Fig. D.l.  Montage  de  1’ essai  d vide 
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La  figure  D.l  presente  le  schema  de  principe  du  montage  realise  pour  1’ identification  de  la 
mutuelle  Msr  en  fonction  du  courant  d’ excitation  /„/.  La  machine  synchrone  fonctionne  en 
alternateur  et  est  entrainee  par  une  machine  asynchrone  alimentee  par  un  autotransformateur 
triphase  dont  le  primaire  est  lie  au  reseau.  Le  courant  d’excitation  irci  est  un  courant  continu 
dont  la  valeur  est  imposee  a travers  la  valeur  de  la  tension  d’excitation  continue  Vni-  La  valeur 
de  cette  derniere  est  imposee  via  le  rapport  de  transformation  de  l’autotransfonnateur  en 
amont  du  redresseur  triphase. 

Lors  d’un  fonctionnement  a vide  les  courants  isci  et  isq  sont  nuls.  Ainsi,  pour  un  courant 
d’excitation  irci  constant,  la  derivee  dQ  Jdt  de  l’equation  (A. 38)  est  nulle.  Par  ailleurs  la 
composante  des  equations  (A. 38)  et  (A. 39)  sont  nulles.  Par  consequent  la  tension  Vsd 
donnee  par  l’equation  (A. 38)  est  nulle.  L’expression  de  la  tension  Vsq  quant  a elle  est  donnee 
par  la  relation  suivante  : 

VSq  = M sr^djrd  (D-1) 


Le  couplage  effectue  au  stator  de  la  machine  synchrone  etant  un  couplage  en  etoile, 
l’amplitude  de  la  FEM  sinusoldale  mesuree  aux  homes  d’une  phase  statorique  de  la  machine 
synchrone  est  egale  a Vsq  comine  le  montre  la  figure  D.2.  En  supposant  Em  l’amplitude  de  la 
FEM  mesuree,  la  mutuelle  stator  rotor  Msr  s’ exprime  comine  suit : 

V E 

M sr  = — (D.2) 

i ry  j i rj 


Fig.  D.2.  Allure  de  la  FEM  pour  un  fonctionnement  en  alternateur  a vide 

Le  tableau  D.l  et  la  figure  D.3  presentent  les  resultats  experimentaux  obtenus  pour 
l’estimation  de  la  mutuelle  Msr  en  fonction  du  courant  d’excitation  i,,i- 


corfff(rad/s) 

Em(V) 

Msr(  H) 

0.1 

312.58 

63.2 

2.02 

0.2 

312.58 

125 

1.99 

0.3 

312.58 

180 

1.92 

0.4 

312.58 

228 

1.82 

0.5 

312.58 

264 

1.69 

0.6 

312.58 

294 

1.57 

0.7 

311.96 

320 

1.46 

0.8 

311.96 

338 

1.55 

Lrf(A) 

co^lrad/s) 

Em(V) 

Msr(  H) 

0.9 

311.65 

352 

1.25 

1 

311.65 

364 

1.17 

1.1 

311.65 

374 

1.09 

1.2 

311.65 

382 

1.02 

1.3 

311.33 

388 

0.96 

1.4 

311.33 

396 

0.91 

1.5 

311.33 

402 

0.86 

1.6 

311.01 

408 

0.82 

Tab.  D.l.  Resultats  experimentaux  de  T identification  de  Msr  en  fonction  de  ir,j 
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Msr(  H) 


1.8 

1.6 


Fig.  D.3.  Resultats  experimentaux  de  V identification  de  Msr  enfonction  de  ird 

D.2.3.  Identification  des  inductances  Lsd  et  Lsq 

Dans  ce  paragraphe  est  presentee  deux  methodes  d’ identification  des  inductances  directe  et 
transverse  Lsd  et  Lsq  d’une  machine  synchrone  [Naou2-06].  Le  principe  de  ces  methodes 
repose  sur  les  equations  caracterisant  une  machine  synchrone  dans  un  systeme  de 
coordonnees  cornmun  dq  (l’axe  d est  lie  au  rotor  de  la  machine  synchrone).  L’ identification 
des  inductances  Lsd  et  Lsq  est  realisee  en  bloquant  le  rotor  de  la  machine  synchrone  tout  en  la 
controlant  a travers  une  strategic  de  controle  ON/OFF  a regulateur  independants  et  a 
frequence  de  commutation  limitee.  Le  principe  de  cette  strategic  est  donne  par  la  figure  2.24 
et  est  detaille  dans  le  paragraphe  2. 3. 1.1  du  deuxieme  chapitre. 

En  remplaQant  dans  les  equations  (A. 38)  et  (A. 39)  les  tennes  en  d/dt  par  le  coefficient  de 
Laplace  5 et  en  supposant  que  le  courant  d’ excitation  ird  est  maintenu  constant  (de  derivee 
nulle),  les  courants  isd  et  isq  s’expriment  comme  suit : 


= ■ 


1 

(Rs  +Lsds ) 

1 

(Rs+Lsqs) 


(Ysd  +(0dq®Sq) 


(Vsq  -®dq®sd) 


(D.3) 

(D.4) 


En  bloquant  le  rotor  de  la  machine  synchrone,  la  vitesse  de  rotation  (odq  est  nulle  et  les 
equations  (A. 38)  et  (A.39)  deviennent : 


lsd 


sq 


y* 

C Rs+Lsds ) 

V 

(Rs+LsqS)  sq 


(D.5) 

(D.6) 


Les  tensions  Vsd  et  Vsq  sont  fonction  de  Qdq  et  des  tensions  Vfi,  V,2  et  V&  selon  les  relations 
suivantes  caracterisant  une  transformation  de  Park  : 


2 4 u 

v*  = 3 (Ki  cos(0dq ) + ys2  cos(^  - — ) + ys3  cos(0dq  - — ))  (D.7) 

v„  = -|(V„  sin(^)  + V,2  sin(^  -y)  + V„  sin(^  ~))  (D.8) 
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En  bloquant  le  rotor  de  la  machine  synchrone  de  telle  sorte  que  la  position  0 dq  soit  egale  a 
zero,  les  expressions  de  Vsci  et  Vsq  deviennent  alors  : 

v*=f  (n.-y-y*  (d.9) 

v„=--^<y,2-v,t)  (d.  io) 

Or,  les  tensions  simples  Vs\,  VS2  et  Vv3  sont  fonction  des  signaux  de  commande  C i,  C2  et  C3  et 
de  la  tension  du  bus  continu  E selon  la  relation  suivante  : 


>,ll 

E 

■ 2 

-1 

-f 

Cl 

V,2 

Vsi\ 

-1 

-1 

2 

-1 

-1 

2 

C2 

(D.ll) 


En  rcmplacant  dans  les  equations  (D.9)  et  (D.10)  les  tensions  simples  Vs\,  VS2  et  Vsi  selon  la 
relation  (D.ll),  les  expressions  des  tension  Vsd  et  Vsq  deviennent : 

^=|  <D-12> 

V„=J^(.C2-C,)  (D.  13) 

En  appliquant  un  echelon  de  reference  nominal  a la  reference  ij  tout  en  maintenant  la 
reference  isq  nulle,  les  courants  de  reference  is\  , isi  et  is 3 resultants  de  la  transformation  de 
Park  inverse  prennent  les  valeur  suivantes  : 


ls2 


I-  * 

2sd 


= ( 


V3 

/ 

(D.14) 

+T'"  “ 

sn 

~2 

(D.15) 

V3.  * 

I 

(D.16) 

~~2l,q  “ 

sn 

2 

Les  courants  mesures  is  1,  is 2 et  is 3 etant  initialement  nuls  avant  l’application  de  l’echelon  sur 
isd  , et  selon  les  valeurs  de  references  des  courants  statoriques  is  1 , isi  et  is 3 , les  signaux  de 
commande  generes  par  le  correcteur  a hysteresis  triphase  dans  ce  cas  possedent  les  niveaux 
logiques  suivants  : 

[C,  C2  C3]  = [ 1 0 0]  (D.17) 

A noter  que  durant  cet  essai,  avant  que  isd  n’atteigne  sa  reference  ij , le  courant  is\  reste 
inferieur  au  courant  de  reference  is\  =Isn,  le  courant  is2  reste  superieur  au  courant  de  reference 
is 2 =-Im/2  et  le  courant  /s3  reste  superieur  au  courant  de  reference  is 3 =-IJ2.  Les  niveaux 
logiques  des  signaux  de  commande  C\,  C2  et  C3  restent  done  inchanges  avant  que  le  courant 
isd  n’atteigne  sa  reference. 
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Ainsi,  lors  de  l’application  d’un  echelon  de  reference  sur  isJ  egal  au  courant  nominal,  la 
tension  Vsd  est  fonction  dans  ce  cas  de  la  tension  du  bus  continu  E comrne  le  montre  la 
relation  (D.18)  deduite  a partir  des  relations  (D.12)  et  (D.17). 


y 


sd 


(D.18) 


Dans  ce  cas,  l’equation  (D.5)  devient : 

, (1/^) 


1 + Lsd  s 
R 


(T} 


(D.19) 


Selon  la  relation  (D.19),  pour  que  le  courant  isd  puisse  atteindre  en  regime  permanent  sa 
reference  de  courant  nominal,  il  faut  que  la  tension  du  bus  continu  appliquee  soit  superieure 
ou  egale  a Eminjsd,  dont  1’ expression  est  donnee  par  la  relation  suivante  : 

(D.20) 

D’un  autre  cote,  en  appliquant  un  echelon  de  reference  nominal  a la  reference  isq  tout  en 
maintenant  la  reference  /„/  nulle,  les  courants  de  reference  is\  , isi  et  is 3 resultants  de  la 
transfonnation  de  Park  inverse  prennent  les  valeur  suivantes  : 


0 

II 

* 

■^3 

II 

(D.21) 

. * . 1 . * 

V3  . ». 

V3  F 

(D.22) 

ls2  ~ \~^lsd 

+— 

— I 

2 sn 

. * . 1 . * 

V3.  s 

ST 

(D.23) 

ls3  = \~^lsd 

~Ylsq  ^ ~ " 

1 

2 sn 

Les  courants  mesures  Li,  is 2 et  is 3 etant  initialement  nuls  avant  l’application  de  l’echelon  sur 
isq  , et  selon  les  valeurs  de  references  des  courants  statoriques  Li  , L 2 et  is 3 donnees  par  les 
relations  (D.21),  (D.22)  et  (D.23),  les  signaux  de  commande  generes  par  le  correcteur  a 
hysteresis  triphase  dans  ce  cas  possedent  les  niveaux  logiques  suivants: 

[ C \ C2  C3]  = [l/0  1 0]  (D.24) 

A noter  que  durant  cet  essai,  avant  que  isq  n’atteigne  sa  reference  isq  , le  courant  is\  reste  nul, 
le  courant  is 2 reste  inferieur  au  courant  de  reference  /,S2*=(V3/2)/OT  et  le  courant  is 3 reste 
superieur  au  courant  de  reference  L3*=-(V3/2)/OT.  Les  niveaux  logiques  des  signaux  de 
commande  C\,  Co  et  C3  restent  done  inchanges  avant  que  le  courant  isq  n’atteigne  sa  reference. 
Ainsi,  lors  de  l’application  d’un  echelon  de  reference  sur  isq  egal  au  courant  nominal,  la 
tensions  Vsq  est  fonctions  dans  ce  cas  de  la  tension  du  bus  continu  E comrne  le  montre  la 
relation  (D.25)  deduite  a partir  des  relations  (D.13)  et  (D.24). 

(D'25) 
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Dans  ce  cas,  l’equation  (D.6)  devient : 


lsq  = 


a /*,)  ( E 


1 + 


R 


(D.26) 


Selon  la  relation  (D.26),  pour  que  le  courant  isq  atteigne  en  regime  permanent  sa  reference  de 
courant  nominal,  il  faut  que  la  tension  du  bus  continu  appliquee  soit  superieure  ou  egale  a 
Emm jsq,  dont  1’ expression  est  donnee  par  la  relation  suivante  : 

(D.27) 


D.2.3.1.  Premiere  methode  d’identification  des  inductances  Lsd  et  Lsq 


La  premiere  methode  d’identification  des  inductances  Lsd  et  Lsq  consiste  a appliquer  un 
echelon  de  courant  nominal  sur  l’axe  d (respectivement  l’axe  q)  tout  en  maintenant  le  courant 
de  reference  sur  1’ autre  axe  egal  a zero.  La  tension  du  bus  continu  doit  etre  fixee  egale  a 
Eisdjnin  si  la  reference  de  courant  nominale  est  appliquee  sur  l’axe  d.  Sinon,  si  la  reference  de 
courant  nominale  est  appliquee  sur  l’axe  q,  la  tension  du  bus  continu  doit  etre  fixee  egale  a 
Eisq  min-  Par  consequent,  les  reponses  des  courants  isd  et  isq  seront  des  reponses  d’un  systeme 
du  premier  ordre  comme  le  montre  les  resultats  de  simulation  donnes  par  les  figures  D.4  et 
D.5. 


(hi  dsn , 1 s2^ sn  ) (A) 


Fig.  D.4.  Reponse  a un  echelon  isd  =Im  (E=Eisd  mirvQdq= 0) 


f(s) 


{UEndJIm)  1 A ) 


Fig. D.5.  Reponse  a un  echelon  isq  =Isn  (E=Eisq  min,Qdq=0) 


Sur  les  figures  D.4  et  D.5,  les  temps  Tisd  et  Tisq  correspondant  aux  temps  necessaires  a isd 
(respectivement  a isq)  pour  atteindre  63.2%  de  leur  valeur  nominale  en  regime  permanant.  Les 
inductances  Lsd  et  Lsq  peuvent  alors  etre  determinees  en  se  basant  sur  les  equations  (D.28)  et 
(D.29). 
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Lsd=Rs*Tisd  (D.28) 

Lsq=Rs*Tisq  (D.29) 

D.2.3.2.Deuxieme  methode  d’identification  des  inductances  Lsd  et  Lsq 

Pour  la  deuxieme  methode  d’identification  des  inductances  Lsd  et  Lsq,  la  tension  du  bus 
continu  a appliquer  doit  etre  superieure  a Eisd min  et  Eisq  min.  A partir  de  l’equation  (D.5)  et  en 
utilisant  la  transformee  de  Laplace  inverse,  1’ evolution  du  courant  isd  apres  1’ application  d’un 
echelon  a la  reference  isd  (la  reference  isq  est  maintenue  egale  a zero)  est  donnee  par  la 
relation  suivante  : 


0 


— (l-e  T-"> ) 

3 Rs 


(D.30) 


En  supposant  que  td  est  le  temps  necessaire  au  courant  isd  pour  qu’il  atteigne  sa  reference, 
l’inductance  directe  Lsd  peut  etre  deduite  a partir  de  l’equation  (D.30)  comme  suit : 


Rsd 


-R.tA 


loga-37^) 


2 E 


(D.31) 


De  maniere  similaire,  a partir  de  la  relation  (D.6),  l’evolution  du  courant  isq  apres  l’application 
d’un  echelon  de  courant  a la  reference  isq  (la  reference  isd  est  maintenue  egale  a zero)  est 
donnee  par  la  relation  suivante  : 


L?(  0 = 


E 

-J3R, 


t 

(] l-e  7;”' ) 


(D.32) 


En  supposant  que  tq  est  le  temps  necessaire  au  courant  isq  pour  qu’il  atteigne  sa  reference, 
l’inductance  transverse  Lsq  peut  etre  deduite  a partir  de  l’equation  (D.32)  comme  suit : 


L,=- 


log(l  - 


-R,tq 


(D.33) 


(a) 


f(s) 


( A ) 


£=200V 

'thl" 

; 

0 0.001  0.002  0.003  0.004  0.005  0.006  0.007  0.008  0.009  0.01 


(b) 


Fig. D.6.  (£=200  V,0^/=0)  (a)  Reponse  a un  echelon  isd  =Isn  (a)  Reponse  ci  un  echelon  isq  ~Isn 
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D.2.3.3.  Mise  en  oeuvre  experimentale  des  methodes  d’identification  de  Lsd  et  Lsq 

La  figure  D.7  presente  le  dispositif  experimental  mis  en  oeuvre  pour  1’ identification  des 
inductances  Lsd  et  Lsq.  La  valeur  de  la  tension  du  bus  continu  appliquee  est  imposee  via  le 
rapport  de  transformation  de  l’autotransformateur  en  amont  du  pont  redresseur.  Un  voltmetre 
connecte  aux  bornes  de  la  capacite  de  filtrage  permet  de  lire  le  niveau  de  tension  continue  E 
appliquee.  Les  echelons  de  reference  isd  et  isq  sont  envoyees  a partir  de  l’ordinateur  hote  vers 
la  carte  FPGA  a travers  la  liaison  serie  RS232.  Une  transformation  de  Park  (123-dq)  permet 
de  determiner  les  valeurs  numeriques  des  courants  isd  et  isq  a partir  des  courants  statorique  is\ 
et  is 2 mesures  ainsi  que  de  la  position  Qdq  captee.  Une  interface  CNA  permet  par  la  suite  de 
controler  le  processus  de  conversion  numerique  analogique  des  courants  isd  et  isq  et  de  voir 
leur  evolution  sur  oscilloscope. 


Les  figures  D.8  et  D.9  presentent  les  resultats  experimentaux  obtenus  pour  1’ identification  des 
inductances  Lsd  et  Lsq  a travers  la  premiere  methode  d’identification.  En  determinant 
experimentalement  les  valeurs  des  constantes  de  temps  Tisd  et  Tisq,  les  valeurs  des  inductances 
Lsd  et  Lsq  sont  par  la  suite  deduites  selon  les  relations  (D.28)  et  (D.29). 


Fig. D.8.  Resultats  experimentaux  de  la  reponse  a un  echelon  isd-Isn  (L=L,V, /_„»■, „0, /,,=()) 
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La  figure  D.10  presente  les  resultats  experimentaux  obtenus  pour  r identification  des 
inductances  Lsc[  et  Lsq  en  utilisant  la  deuxieme  methode  d’ identification.  Ces  resultats  sont 
obtenus  en  fixant  la  tension  du  bus  continu  E egale  a 200  V.  Les  valeurs  des  inductances  sont 


deduites  a partir  des  valeurs  expernnentales 
et  (D.33). 


temps  td  et  tq  en  utilisant  les  relations  (D.31) 


Cependant,  les  valeurs  des  inductances  L«/  et  Lsq  ne  sont  pas  constantes  et  dependent  de 
l’amplitude  du  vecteur  courant  statorique  applique.  Pour  ce  faire,  des  essais  d’ identification 
avec  la  deuxieme  methode  sont  effectues  pour  des  amplitudes  differentes  des  references  isd  et 
isq  . Durant  ces  essais,  la  tension  du  bus  continu  E est  fixee  egale  a 200  V.  Le  tableau  D.2 
presente  les  differentes  valeurs  obtenues  pour  1’ inductance  Lsd  en  appliquant  des  echelons 
d’ amplitudes  differentes  a la  reference  isd  , tout  en  maintenant  la  reference  isq  nulle.  Ces 
differentes  valeurs  sont  deduites  a partir  de  la  relation  (D.3 1). 


4/(A) 

td(  ms) 

L„/(H) 

0.4 

0.48 

0.157 

0.6 

0.839 

0.182 

0.8 

1.55 

0.216 

1 

1.88 

0.241 

1.2 

2.54 

0.269 

1.4 

3.56 

0.320 

1.6 

4.48 

0.350 

1.8 

5.52 

0.380 

2 

6.9 

0.424 

2.2 

8.2 

0.454 

isd( A) 

td(  ms) 

Lsd(  H) 

2.4 

9.4 

0.473 

2.6 

10.2 

0.469 

2.8 

11.1 

0.470 

3 

11.6 

0.454 

3.2 

12 

0.436 

3.4 

12.6 

0.427 

3.6 

13 

0.412 

3.8 

13.2 

0.392 

4 

13.4 

0.374 

Tab. D.2.  Resultats  experimental ix  de  V identification  de  Lsd  en  fonction  de  isj 


* 


isq  (A) 

C(ms) 

Lsa(H) 

0.4 

0.44 

0.124 

0.6 

0.76 

0.142 

0.8 

1.16 

0.161 

1 

1.6 

0.176 

1.2 

1.96 

0.178 

1.4 

2.26 

0.174 

1.6 

2.52 

0.168 

1.8 

3 

0.176 

2 

3.32 

0.174 

2.2 

3.6 

0.170 

haX A) 

t0(  ms) 

Lsa(  H) 

2.4 

4.12 

0.176 

2.6 

4.3 

0.168 

2.8 

4.9 

0.176 

3 

5.1 

0.169 

3.2 

5.9 

0.181 

3.4 

6.2 

0.177 

3.6 

6.6 

0.176 

3.8 

7.1 

0.177 

4 

7.8 

0.182 

Tab.D3.  Resultats  experimentaux  de  l’ identification  de  Lsq  en  fonction  de  isq 


* 
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Le  tableau  D.3  presente  les  differentes  valeurs  obtenues  pour  1’ inductance  Lsq  en  appliquant 
des  echelons  d’ amplitudes  differentes  a la  reference  isq  , tout  en  maintenant  la  reference  isti 
nulle.  Ces  differentes  valeurs  sont  deduites  a partir  de  la  relation  (D.33). 

La  figure  D.ll  presente  les  resultats  experimentaux  concernant  1’ evolution  des  inductances 
Lsd  et  Lsq  en  fonction  de  l’amplitude  du  courant  statorique.  Cette  figure  montre  que  la 
saturation  du  circuit  magnetique  conduit  a une  variation  des  valeurs  des  inductances  lorsque  le 
courant  statorique  augmente,  notamment  la  valeur  de  l’inductance  directe. 


Fig.  D.  1 1.  Resultats  experimentaux  de  Revolution  de  Lsd  et  Lsq  en  fonction  de  V amplitude 

du  courant  statorique 
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Annexe  E 

Cartes  electroniques  du  dispositif  experimental 


E.l.  Carte  d’ acquisition 


La  carte  d’acquisition  est  destinee  a assurer  [’acquisition  de  trois  courants  et  d’une  tension  du 
bus  continu.  Elle  est  basee  sur  la  carte  ARCTU3I  donnee  par  la  figure  E.l  qui  permet  de 
generer  des  images  analogiques  des  courants  et  de  la  tension  du  bus  continu  consideres.  La 
carte  d’acquisition  developpee  est  caracterisee  par  une  amplitude  maximale  des  courants  a 
capter  egale  a 50  A.  Le  calibre  des  images  analogiques  des  courants  correspond  a ±2.5  V pour 
une  amplitude  de  courant  egale  a ±10  A.  La  tension  du  bus  continu  maximale  que  peut  capter 
la  carte  d’acquisition  est  egale  a 1200V.  Le  calibrage  de  l’image  de  la  tension  du  bus  continu 
est  effectue  de  telle  sorte  que  la  carte  d’acquisition  genere  une  tension  continue  egale  a IV 
pour  une  tension  du  bus  continu  egale  a 100V.  II  est  a noter  qu’il  est  possible  de  choisir 
d’autres  calibres  pour  le  courant  et  la  tension  du  bus  continu  comme  on  le  montrera  par  la 
suite.  La  figure  E.2  presente  les  entrees  sorties  de  la  carte  d’acquisition  consideree  suivie  du 
tableau  E.l  specifiant  la  fonction  de  chacune  d’elles. 


HV3 


HV1 


HV- 


Convertisseur 

continu/continu 


Connecteur  X! 


Connecteur  X4 


Connecteur  X5 


Connecteur  X6 


Fig.  E.  1 . Carte  ARCTU 31 


1 1 m 
1 1 out 


l-2in 
^2  out 

ilin 

l3out 

Vdc+ 

Vdc 


Carte 

Acquisition 


u_u 

U_i2 

u_h 

U_vdc 


Fig. E.l.  Entrees/Sorties  de  la  carte  d’acquisition 
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Nom 

E/S 

Fonction 

1 1 in 

Entree 

Entree  du  courant  i\  a mesurer 

l lout 

Sortie 

Sortie  du  courant  i\  a mesurer 

^2  in 

Entree 

Entree  du  courant  i2  a mesurer 

12  out 

Sortie 

Sortie  du  courant  i2  a mesurer 

l3in 

Entree 

Entree  du  courant  /3  a mesurer 

l^out 

Sortie 

Sortie  du  courant  i2  a mesurer 

vdc+ 

Entree 

Borne  positive  de  la  tension  du  bus  continu  a mesurer 

vd; 

Entree 

Borne  negative  de  la  tension  du  bus  continu  a mesurer 

U i\ 

Sortie 

Tension  image  du  courant  i\  : U z‘i=(2.5/10)  ii  (V) 

U i2 

Sortie 

Tension  image  du  courant  i2  : U_i2=( 2.5/10)  i2  (V) 

U h 

Sortie 

Tension  image  du  courant  i2  : U Z3=(2.5/10)  i3  (V) 

U Vdc 

Sortie 

Tension  image  de  la  tension  du  bus  continu  : U Vrfc=(l/100)Vrfc(V) 

Tab.  E.  1 Entrees/Sorties  de  la  carte  d’ acquisition 


E.1.1.  Schema  de  principe 


La  figure  E.3  presente  le  schema  de  principe  de  la  carte  d’acquisition  consideree.  Cette 
derniere  repose  sur  la  carte  ARCTU3I  qui  integre  trois  voies  identiques  de  mesure  de  courant 
(courant  continu  ou  altematif)  et  une  voie  de  mesure  de  tension  de  bus  continu  (a  T entree  de 
l’onduleur). 


Alim  (±15V) 

!l  A 

— Ui 

Courant  de 

mesure  1 

Alim  (±15V) 

12  A 

► I_l  2 

Courant  de 

mesure  2 

Alim  (±15V) 

ARCTU3I 

*3  A 

► 'f1-  I_h 

Courant  de 

mesure  3 

► 

Tension  Vdc 

a mesurer 

— ► 

>- 


> 


> 


> 


VCC=24V 


Sortie 

analogique  U_i\ 


Sortie 

analogique  U_i2 


Sortie 

analogique  t/_h 


Sortie 

analogique  U_Vdc 


Fig. E.3.  Schema  de  principe  de  la  carte  d’ acquisition 

Des  capteurs  de  courant  sont  associes  a la  carte  ARCTU3I  et  assurent  l’acquisition  des 
courants  ainsi  que  1’ isolation  galvanique  tandis  que  la  tension  du  bus  continu  est  appliquee 
directement  sur  la  carte  ARCTU3I.  L’ alimentation  de  la  carte  ARCTU3I  est  assuree  par  un 
convertisseur  continu/continu  integre  sur  la  carte  elle  meme.  Celui-ci  alimente  les  circuits 
internes  de  la  carte  ARCTU3I  ainsi  que  les  capteurs  de  courant  a partir  d’une  tension 
d’ alimentation  Vcc  egale  a 24V.  Cette  tension  est  appliquee  aux  broches  8 et  9 du  connecteur 
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Xi  de  la  carte  ARCTU3I.  La  masse  de  1’ alimentation  est  liee  a la  broche  7 du  connecteur  Xi. 
L’ alimentation  des  capteurs  de  courants  +15  V et  -15  V est  fournie  automatiquement  des  la 
mise  sous  tension  de  la  carte  ARCTU3I  sur  les  connecteurs  X4,  X5  et  X6.  L’ alimentation 
+ 15V  se  trouve  sur  la  broche  1 tandis  que  1’ alimentation  -15V  se  trouve  sur  la  broche  3 de 
chacun  des  connecteurs  X4,  X5  et  X6.  Le  courant  de  mesure  au  secondaire  de  chacun  des 
capteurs  de  courant  est  relie  a la  broche  2 de  chacun  des  connecteurs  X4,  X5  et  X6.  Les  bornes 
positive  et  negative  de  la  tension  V*  a mesurer  sont  respectivement  reliees  aux  broches  HV- 
et  HV3  de  la  carte  ARCTU3I.  Les  sorties  analogiques  U_i\,  U_h  et  U_i 3 images  des  trois 
courants  a mesurer  se  trouvent  respectivement  sur  les  broches  16,  18  et  19  du  connecteur  Xi 
de  la  carte  ARCTU3I.  La  sortie  analogique  U_Vdc  image  de  la  tension  du  bus  continu  a 
mesurer  se  trouve  sur  la  broche  6 du  connecteur  Xi. 

E.1.2.  Mesure  des  courants 

Comme  mentionne  precedemment,  la  carte  d’ acquisition  integre  trois  voies  identiques  de 
mesure  de  courant.  Lorsqu’un  courant  4 est  present  dans  le  circuit  de  puissance,  il  est  recopie 
par  un  capteur  de  courant  qui  delivre  un  courant  /_4  proportionnel  au  courant  4.  La 
figure  E.4  presente  le  schema  de  principe  de  mesure  du  courant  via  un  capteur  LEM  a effet 
Hall.  Le  calibre  du  capteur  LEM  utilise  est  50A/50mA,  soit  un  rapport  de  transformation  du 
courant  au  primaire  4 sur  le  courant  au  secondaire  7_4  egal  a 1000. 

+ 15V 


Sortie 


Fig. E.4.  Principe  de  fonctionnement  du  capteur  LEM 

La  tension  Vm  aux  bornes  de  la  resistance  de  mesure  Rm  est  done  proportionnelle  au  courant 
4-  D’apres  le  constructeur  du  capteur  LEM,  la  resistance  de  mesure  doit  etre  comprise  entre 
100  et  320  Q.  La  sortie  de  mesure  du  capteur  LEM  est  reliee  a la  carte  ARCTU3I.  Le  schema 
ci-dessous  presente  1’ architecture  d’une  voie  de  mesure  de  courant. 


Rm 

Fig. E.5.  Architecture  d’une  voie  de  mesure  de  courant 

L’amplificateur  possede  a son  entree  une  resistance  de  valeur  140  f2  et  un  plot  ou  il  est 
possible  d’ajouter  une  resistance  Rmk  en  parallele.  D’apres  le  constructeur  de  la  carte 
ARCTU3I,  pour  des  courants  7_4  inferieurs  a 35.7  inA,  la  resistance  Rjnk  n’est  pas  necessaire. 
Etant  donne  qu’on  se  limitera  a des  courants  d’amplitude  10A  et  done  a des  courants  7_4 
inferieurs  a 10  inA,  cette  resistance  n’est  pas  ajoutee.  La  resistance  de  mesure  mentionnee 
dans  la  figure  E.5  est  done  egale  a 140  Q.  D’apres  le  constructeur,  le  rapport  T/_4/7_4  est 
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impose  en  ajustant  la  valeur  de  la  resistance  Rgk  a monter  sur  plots  de  la  carte  ARCTU3I,  et  ce 
selon  la  relation  suivante  : 

V_h=(^r  + -^-)KJ-h  (El) 

33  Rgk 

En  y associant  les  capteurs  LEM  comine  mentionne  dans  le  paragraphe  E.1.1,  la  carte 
ARCTU3I  pennet  done  de  generer  trois  voies  de  mesures  de  courant  identiques  a celle  donnee 
par  la  figure  E.5.  Elle  assure  aussi  l’elimination  des  perturbations  parasites  et  la  generation 
d’images  analogiques  propres. 

E.1.3.  Mesure  de  la  tension  du  bus  continu 

La  tension  continue  a mesurer  Vdc  est  appliquee  directement  sur  l’ARCTU3I  qui  delivrera  une 
tension  U_Vdc  proportionnelle  et  d’ amplitude  calibree  a IV  pour  100V  de  la  tension  Vdc ■ Le 
circuit  d’entree  est  isole  a 5KV  par  rapport  au  circuit  de  mesure  de  l’ARCTU3I.  La  plage  de 
variation  de  la  tension  Vdc  a mesurer  se  decompose  en  trois  gamines  comine  le  montre  le 
tableau  E.2.  La  selection  d’une  gamine  de  tension  depend  des  broches  de  connexions  utilisees 
(voir  figure  E.l)  pour  la  mesure  de  la  tension  du  bus  continu. 


Gamme  de  tension 

Broches  de  connexion 

400  V 

Entre  HV1  et  HV- 

800  V 

Entre  HV2  et  HV- 

1200  V 

Entre  HV3  et  HV- 

Tab.E.2  Gammes  de  tension  disponibles  sur  la  carte  ARCTU3I 

E.1.4.  Montage  de  la  carte  d’acquisition 

Le  schema  complet  du  montage  de  la  carte  d’acquisition  ou  la  carte  ARCTU3I  est  associee  a 
3 capteurs  LEM  de  courant  est  donne  par  la  figure  suivante  : 


^1  out  l lin  ^2  out  ^2  in  ^3  out  1 3m 


UVdc  u_h  u_i2  U_i\ 

Fig. E.6.  Montage  de  la  carte  d’acquisition 
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E.2.  Carte  de  conversion  analogique  numerique 

La  carte  de  conversion  analogique  numerique  (A/N)  assure  la  conversion  analogique 
numerique  de  chacune  des  sorties  analogiques  U_i\,  U_i 2,  U_i 3 et  U_Vdc  generees  par  la  carte 
d’ acquisition.  Elle  estbasee  sur  quatre  convertisseurs  AD9221  paralleles  de  resolution  12  bits. 

E.2.1.  Montage  de  conversion  A/N  pour  l’acquisition  des  courants 


Les  montages  de  conversion  analogique  numerique  des  tensions  U_i\,  U_h  et  U_i 3 images  des 
courants  sont  identiques.  Chacun  de  ces  montages  est  divise  en  trois  etages  montes  en 
cascade.  Le  premier  contient  un  montage  suiveur,  le  deuxieme  contient  un  montage 
soustracteur  differentiel  et  le  troisieme  contient  le  montage  correspondant  au  convertisseur 
analogique  numerique  AD922 1 . 

- Montage  suiveur : Le  montage  suiveur  est  donne  par  la  figure  E.7.  Ce  montage  est  fait  a 
partir  d’un  simple  amplificatcur  operationnel  en  reliant  la  borne  negative  de  l’entree  de 
l’amplificateur  a sa  sortie.  Le  gain  de  la  tension  de  sortie  par  rapport  a la  tension  d’entree  est 
unitaire.  L’objectif  de  ce  montage  est  d’assurer  une  adaptation  d’impedance  entre  le  circuit  de 
la  carte  d’ acquisition  et  le  circuit  de  la  carte  de  conversion  analogique  numerique  pour 
prevenir  toute  interaction  parasite. 


fT7 


Fig. E.7.  Montage  suiveur 


Vs=Ve 


- Montage  soustracteur  differentiel : Le  montage  soustracteur  differentiel  est  donne  par  la 
figure  E.8.  Ce  montage  permet  d’amplifier  la  difference  entre  deux  signaux. 


V,2 

vel 


R, 


Ri 


J2r 


IF 


Vs 


X 


m 


Fig. E.8.  Montage  soustracteur  differentiel 


La  formule  generale  de  la  tension  de  sortie  de  ce  module  est  la  suivante  : 


V.  = V \ 


1 + ^ 
R , 


el 


1 + 


R, 


-veA 

R , 


(E.2) 


En  imposant  les  conditions  R1=R2=Rt,=R4  sur  les  resistances,  l’equation  de  la  tension  de  sortie 
devient : 


y.=vA-ve2 


(E.3) 
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- Montage  du  convertisseur  analogique  numerique  AD9221  : La  figure  E.9  montre  les  pattes 
du  boitier  du  convertisseur  analogique  numerique  AD922 1 ainsi  que  la  fonction  de  chacune 
d’elles.  Ce  convertisseur  est  un  convertisseur  parallele  12  bits.  II  possede  deux  alimentations, 
une  pour  la  partie  analogique  AVDD  et  une  pour  la  partie  numerique  DVDD.  Les  bits 
convertis  peuvent  etre  configures  pour  interfacer  avec  des  families  de  niveau  logique  3.3V  ou 
5V  en  choisissant  une  alimentation  DVDD  egale  a 3.3  V ou  5V.  La  patte  Vref  genere  une 
tension  analogique  de  niveau  de  tension  egal  a 2.5V  en  mettant  la  patte  SENSE  a la  masse.  Le 
signal  converti  est  la  difference  du  niveau  de  tension  entre  les  pattes  Vina  et  Vinb-  Le  niveau  de 
tension  des  entrees  Vina  et  Vinb  doit  etre  compris  entre  OV  et  AVDD.  La  figure  E.10  montre 
le  format  des  donnees  de  sortie  en  fonction  de  la  difference  (Vina  - Vinb)-  Le  controle  de  la 
conversion  analogique  numerique  est  effectue  a travers  le  signal  d’ entree  clock  comrne  le 
montre  la  figure  E.  1 1 . Le  signal  clock  doit  rester  au  niveau  logique  haut  pendant  au  moins  un 
temps  L/,=360ns  et  au  niveau  logique  bas  pendant  au  moins  un  temps  /r/=360ns.  II  doit  avoir 
une  periode  superieure  ou  egale  a /r=800ns.  Le  signal  analogique  d’entree  est  echantillonne  a 
chaque  front  montant  du  signal  clock.  Les  donnees  converties  sont  generees  sur  les  12  bits  de 
sortie  du  convertisseur  apres  trois  periodes  du  signal  clock  additionnees  a un  delai  too  de  8ns 
minimum. 


clk[T 

• 

2^  DVDD 

(LSB)  BIT  12  [2 

27]  DVSS 

BIT  11  [T 

26]  AVDD 

BIT  10  [7 
BIT  9 [I 

AD9221 

AD9223 

25]  AVSS 
24]  VINB 

BIT  8 [T 

AD9220 

53]  VINA 

BIT  7(7 

TOP  VIEW 

22]  CML 

BIT  6 [8 

(Not  to  Scale) 

|l]  CAPT 

BIT  5 [7 

20]  CAPB 

BIT  4 [75 

REFCOM 

BIT3[n 

18]  VREF 

BIT  2 [12 

17]  SENSE 

(MSB)  BIT  1 |li 

is]  AVSS 

otr[u 

15]  AVDD 

Pin 

Number 

Name 

Description 

1 

CLK 

Clock  Input  Pin 

2 

BIT  12 

Least  Significant  Data  Bit  (LSB) 

3-12 

BIT  N 

Data  Output  Bit 

13 

BIT  1 

Most  Significant  Data  Bit  (MSB) 

14 

OTR 

Out  of  Range 

15.  26 

AVDD 

+5  V Analog  Supply 

16.25 

AVSS 

Analog  Ground 

17 

SENSE 

Reference  Select 

18 

VREF 

Reference  I/O 

19 

REFCOM 

Reference  Common 

20 

CAPB 

Noise  Reduction  Pin 

21 

CAPT 

Noise  Reduction  Pin 

22 

CML 

Common-Mode  Level  (Midsupply) 

23 

VINA 

Analog  Input  Pin  (+) 

24 

VINB 

Analog  Input  Pin  (-) 

27 

DVSS 

Digital  Ground 

28 

DVDD 

+5  V Digital  Supply  (AD9220  Only) 
Digital  Output  Driver  Supply  (AD9221/ 
AD9223)  (Refer  to  Digital  Inputs  and 
Outputs  Section  of  tliis  data  sheet) 

Fig. E.9.  Convertisseur  analogique  numerique  AD9221 


OTR  DATA  OUTPUTS 


Input  (V) 

Condition  (V) 

Digital  Output 

OTR 

1 

0 

1111 1111 1 
1111 1111 1 

111 

111 

VINA  -VINB 

< - VREF 

0000  0000  0000 

1 

0 

1111 1111 1 

110 

VINA  -VINB 

- - VREF 

0000  0000  0000 

0 

VINA  -VINB 

= 0 

1000  0000  0000 

0 

0 

0000  0000  0001 

VINA  -VINB 
VINA  -VINB 

- + VREF  - 1 LSB 
> + VREF 

1111  1111  1111 
1111  1111  1111 

0 

0 

1 

0000  0000  0000 
0000  0000  0000 

Fig.  L 1 0.  Format  des  donnees  de  sortie 


INPUT 

CLOCK 


Fig. El  1 . Controle  de  la  conversion  analogique  numerique 


Le  montage  du  convertisseur  analogique  numerique  AD9221,  effectue  a partir  des  notes 
techniques  de  ce  composant,  est  donne  par  la  figure  E.12. 
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Fig. E.12.  Montage  du  convertisseur  AD9221 


- Montage  de  conversion  analogique  numerique  d’ acquisition  des  courants  : Ce  montage  est 
constitue  d’une  association  des  trois  montages  cites  precedemment.  L’ entree  SENSE  du 
AD9221  est  reliee  a la  masse.  La  sortie  Vref  est  a 2.5V  dans  ce  cas.  Le  montage  soustracteur 
differentiel  genere  done  une  tension  a sa  sortie  egale  a (2.5V  - U_ik),  ou  U_ik  est  l’image 
analogique  des  courants  generes  par  la  carte  d’ acquisition.  La  tension  de  sortie  du  montage 
soustracteur  differentiel  est  liee  a l’entree  Vinb  du  convertisseur  AD9221  a travers  une 
resistance  shunt  de  10Q.  L’entree  Vina  du  convertisseur  est  aussi  liee  a travers  une  resistance 
shunt  de  10Q  a la  tension  de  reference  Vref  egale  a 2.5V.  La  difference  (Vina- Vinb)  convertie 
est  done  egale  a Ujh 

La  carte  de  conversion  analogique  numerique  contient  trois  montages  identiques  a celui  donne 
par  la  figure  E.13  destines  a assurer  la  conversion  analogique  numerique  des  tensions  U_i\, 
U_i 2 et  U_i 3 images  des  courants.  La  conversion  analogique  numerique  est  controlee  a travers 
un  signal  de  controle  clock  envoye  a partir  de  la  carte  FPGA  et  les  bits  convertis  sont  par  la 
suite  ramenes  vers  la  carte  FPGA  a travers  un  bus  de  donnees. 


E.2.2.  Montage  de  conversion  A/N  pour  l’acquisition  de  la  tension  du  bus  continu 

Pour  l’acquisition  de  la  tension  du  bus  continu,  le  montage  soustracteur  differentiel  mentionne 
dans  le  paragraphe  precedent  est  remplace  par  un  diviseur  de  tension  et  l’entree  Vinb  est  mise 
a la  masse.  La  figure  E.14  presente  le  montage  de  conversion  analogique  numerique  resultant 
utilise  pour  l’acquisition  de  la  tension  du  bus  continu. 
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Le  remplacement  du  montage  soustracteur  differential  par  un  diviseur  de  tension  est  du  au  fait 
que  l’image  analogique  de  la  tension  continue  U_Vdc  generee  par  la  carte  d’acquisition  est 
positive  et  que  les  entrees  du  convertisseur  AD9221  Vina  et  Vinb  doivent  etre  comprises  entre 
OV  et  AVDD. 

E.3.  Carte  de  traitement  des  signaux  de  commande 

Les  signaux  de  commande  delivres  par  la  carte  FPGA  sont  de  niveau  logique  0-3. 3 V.  La 
commande  des  interrupteurs  de  l’onduleur  necessite  des  signaux  de  commande  de  niveau 
logique  0-15V.  Pour  ce  faire  une  carte  d’ amplification  a ete  ajoutee  afin  d’assurer  l’adaptation 
du  niveau  de  tension  des  signaux  de  commande.  Des  signaux  d’erreurs  generes  par  l’onduleur 
de  tension  en  cas  de  defaut  ont  ete  aussi  explodes  dans  le  developpement  de  cette  carte  afin 
d’annuler  les  signaux  de  commande  si  un  defaut  est  detecte.  La  carte  d’ amplification  est 
constitute  de  sept  etages  similaires  dont  le  role  est  d’ adapter  le  niveau  de  tension  des  signaux 
de  commande  generes  par  la  carte  FPGA.  Chaque  etage  est  constitue  de  quatre  etages  : Un 
etage  d’inversion,  un  etage  d’isolation,  un  etage  d’ amplification  et  un  etage  de  traitement 
d’erreurs.  La  figure  E.15  presente  le  schema  eclate  d’un  etage  d’adaptation  de  niveau  de 
tension  d’un  signal  de  commande. 


L’etage  d’inversion  est  assure  par  le  circuit  7405.  Le  role  de  cet  etage  est  d’inverser  le  niveau 
logique  des  signaux  de  commande  avant  d’attaquer  l’etage  d’isolation.  Ce  dernier  est  assure 
par  l’optocoupleur  HP2400.  Les  signaux  de  commande  sont  de  nouveau  inverses  a la  sortie  de 
l’optocoupleur  pour  revenir  a leur  niveau  logique  initial  a l’entree  de  l’etage  d’inversion. 
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L’utilisation  des  optocoupleurs  pennet  d’isoler  l’electronique  de  commande  (carte  FPGA)  de 
l’electronique  de  puissance  du  convertisseur  commande.  Ensuite,  les  signaux  de  commande  a 
la  sortie  de  l’optocoupleur  sont  convertis  a des  signaux  de  type  CMOS  (0-15V)  compatibles 
pour  le  pilotage  des  drivers  du  convertisseur  commande  a travers  l’etage  d’ amplification.  Cet 
etage  est  assure  par  le  circuit  7407.  Enfin,  un  etage  de  traitement  des  signaux  d’erreurs  pennet 
de  securiser  le  fonctionnement  du  convertisseur  commande.  Ce  dernier  est  muni  d’un  systeme 
de  detection  d’erreur  qui  genere  des  signaux  d’erreur  a 15V  en  cas  de  bon  fonctionnement. 
Lors  de  la  detection  d’un  defaut,  le  signal  d’erreur  correspondant  a ce  defaut  passe  a 0V.  Une 
porte  ET  4082  pennet  d’effectuer  le  produit  logique  des  signaux  d’erreur.  Ensuite,  des  portes 
ET  4081  a deux  entrees  permettent  d’effectuer  un  produit  logique  entre  chaque  signal  de 
commande  et  le  produit  des  signaux  d’erreur.  Ainsi,  les  signaux  de  commande  sont  tous  mis  a 
un  niveau  logique  bas  si  une  erreur  est  detectee. 


E.4.  Carte  de  conversion  numerique  analogique 


L’interface  homme  machine  comporte  aussi  deux  cartes  identiques  de  conversion  numerique 
analogique  (CNA).  Chaque  carte  est  basee  sur  le  convertisseur  numerique  analogique 
AD9760  de  resolution  10  bits  et  de  vitesse  de  conversion  125  MSPS.  La  figure  E.16  presente 
les  pattes  du  boitier  du  convertisseur  AD9760  ainsi  que  la  fonction  de  chacune  d’elles. 


(MSB)  DB9 
DB8 
DB7 
DB6 
DB5 
DB4 
DB3 
DB2 
DB1 
DBO 
NC 
NC 
NC 
NC 

NC  =NO  CONNECT 


AD9760 

TOP  VIEW 
(Not  to  Scale) 


g CLOCK 
DVDD 
DCOM 
NC 

AVDD 
23]  COMP2 
ilk)UTA 
E]  loUTB 
ACOI.I 
19|cOMP1 
1 FS  ADJ 
ill  REFIO 
§ REFLO 
ii]  SLEEP 


Pin  No. 

Name 

Description 

1 

DB9 

Most  Significant  Data  Bit  (MSB). 

2-9 

DB8-DB1 

Data  Bits  1-8. 

10 

DBO 

Least  Significant  Data  Bit  (LSB). 

11-14, 25 

NC 

No  Internal  Connection. 

15 

SLEEP 

Power-Down  Control  Input.  Active  High.  Contains  active  pull-down  circuit,  thus  may  be  left  unterminated  if 
not  used. 

16 

REFLO 

Reference  Ground  when  Internal  1.2  V Reference  Used.  Connect  to  AVDD  to  disable  internal  reference. 

17 

REFIO 

Reference  Input'Output.  Serves  as  reference  input  when  internal  reference  disabled  (i.e.,  Tie  REFLO  to 
AVDD).  Serves  as  1.2  V reference  output  when  internal  reference  activated  (i.e.,  Tie  REFLO  to  ACOM). 
Requires  0. 1 pF  capacitor  to  ACOM  w'hen  internal  reference  activated. 

18 

FS  ADJ 

Full-Scale  Current  Output  Adjust. 

19 

COMP1 

Bandwidth/Noise  Reduction  Node.  Add  0. 1 pF  to  AVDD  for  optimum  performance. 

20 

ACOM 

Analog  Common. 

21 

IoUTB 

Complementary  DAC  Current  Output.  Full-scale  current  when  all  data  bits  are  0s. 

22 

IOUTA 

DAC  Current  Output.  Full-scale  current  when  all  data  bits  are  Is. 

23 

COMP2 

Internal  Bias  Node  for  Sw'itch  Driver  Circuitry.  Decouple  to  ACOM  with  0.1  pF  capacitor. 

24 

AVDD 

Analog  Supply  Voltage  (+2.7  V to  +5.5  V). 

26 

DCOM 

Digital  Common. 

27 

DVDD 

Digital  Supply  Voltage  (+2.7  V to  +5.5  V). 

28 

CLOCK 

Clock  Input.  Data  latched  on  positive  edge  of  clock. 

Fig. E.16.  Convertisseur  numerique  analogique  AD9760 


Le  controle  de  conversion  numerique  analogique  est  gere  par  l’entree  horloge  clock.  La  figure 
E.17  presente  le  diagramme  temporel  de  controle  de  la  conversion  numerique  analogique  via 
le  signal  clock.  Le  signal  de  controle  clock  ainsi  que  les  donnees  a convertir  sont  recueillies  a 
partir  de  la  carte  FPGA.  Le  courant  de  sortie  IoutA  est  proportionnel  au  code  binaire  des  10 
bits  a l’entree  du  convertisseur  AD9760.  II  est  done  possible  d’avoir  une  tension  analogique 
V analog  image  des  10  bits  d’ entree  du  CNA  en  placant  une  resistance  de  mesure  entre  la  sortie 
IoutA  et  la  masse.  La  figure  E.18  presente  le  montage  effectue  pour  chaque  carte  de  conversion 
analogique  numerique. 
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Fig.  F.  1 7.  Controle  de  la  conversion  numerique  analogique 
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Fig.E.  18.  Montage  de  conversion  numerique  analogique 
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Annexe  F 

Module  de  la  liaison  serie  UART 

F.l.  Principe  de  fonctionnement  de  la  liaison  serie 


La  liaison  RS232  est  une  liaison  serie  asynchrone  qui  assure  la  transmission  de  donnees  entre 
deux  dispositifs.  Son  principal  avantage  reside  dans  le  fait  que  le  nombre  de  fils  necessaires  a 
la  transmission  est  reduit.  En  effet,  elle  peut  etre  effectuee  en  utilisant  uniquement  trois  fils 
(Tx,  Rx  et  la  masse).  L’octet  a transmettre  est  envoye  bit  par  bit  (poids  faible  en  premier)  par 
l’emetteur  sur  la  ligne  Tx,  vers  le  recepteur  Rx  qui  le  reconstitue.  L’emission  d’une  donnee  de 
8 bits  est  effectuee  a travers  la  transmission  d’une  trame  de  1 1 bits.  Le  premier  bit  est  le  bit  de 
debut  (Start).  Les  huit  bits  suivants  sont  des  bits  de  donnees.  Le  bit  suivant  est  le  bit  de  parite 
et  enfin  le  dernier  bit  est  le  bit  de  terminaison  (Stop). 


Start 


8 bits  de  Bit  de 

donnees  parite 


Stop 


Fig. ¥.2.  Format  d’une  trame  de  donnees  envoy ee  par  liaison  serie 


La  vitesse  de  transmission  de  l’emetteur  doit  etre  identique  a la  vitesse  d’ acquisition  du 
recepteur.  Ces  vitesses  sont  exprimees  Baubrate  (nombre  de  bits  emis  par  seconde).  II  existe 
differentes  vitesses  normalisees  : 115200,  9600,  4800,  2400,  1200... 


La  communication  peut  se  faire  dans  les  deux  sens,  soit  emission  d’abord,  puis  reception 
ensuite,  soit  emission  et  reception  simultanees.  La  transmission  etant  asynchrone  (Pas 
d’horloge  commune  entre  emetteur  et  recepteur),  les  bits  de  debut  (Start)  et  de  fin  (Stop)  sont 
indispensables  au  fonctionnement.  Le  niveau  logique  bas  du  bit  Start  indique  au  recepteur 
qu’une  nouvelle  sequence  de  donnees  va  venir.  Ceci  a pour  effet  que  le  recepteur  va 
considerer  les  huit  bits  suivants  comme  etant  des  bits  de  donnees  transmis  et  le  bit  qui  les 
suivra  comme  etant  un  bit  de  parite  de  ces  huit  bits  de  donnees.  Le  bit  Stop  de  niveau  logique 
haut  est  utilise  pour  indiquer  la  fin  de  la  trame.  Le  bit  de  parite  peut  etre  utilise  comme  etant 
un  bit  de  parite  pair  ou  impaire  pour  indiquer  qu’il  n’y  a pas  d’erreurs  dans  les  bits  de 
donnees. 
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F.2.  Module  UART 

L’interface  homme  machine  assure  la  communication  entre  le  manipulateur  et  le  systeme 
commande.  Pour  ce  faire,  un  ordinateur  hote  permet  dans  un  sens  d’envoyer  vers  la  carte 
FPGA  les  consignes  de  reference  et  dans  un  autre  d’acquerir  les  variables  traitees  dans 
1’algorithme  de  commande.  Cette  communication  entre  l’ordinateur  et  la  carte  FPGA  est 
assuree  par  une  liaison  serie  duplexe.  Le  protocole  de  communication  serie  sur  FPGA  est 
assure  par  une  interface  serie  UART  ( Universal  Asynchronous  Receiver  Transmitter). 
L’interface  UART  est  implante  sur  la  carte  FPGA  et  est  constitue  essentiellement  de  deux 
modules  : Un  module  de  reception  et  un  module  de  transmission. 

- Module  cle  transmission  cles  donnees  : La  figure  F.3  presente  les  entrees/sorties  du  module 
de  transmission  de  donnees.  Le  processus  de  transmission  des  donnees  commence  au  debut 
par  une  verification  de  la  ligne  Txrdy.  Un  signal  logique  de  niveau  haut  indique  que  de 
nouvelles  donnees  peuvent  etre  ecrites  pour  l’emetteur.  Pour  ecrire  a ce  dernier,  il  faut  mettre 
les  donnees  a transmettre  sur  le  bus  de  donnees  (data[7..0]).  La  donnee  est  ensuite  verrouillee 
dans  le  module  de  transmission  UART  par  un  signal  de  niveau  logique  bas  de  F entree  du 
Write.  C’est  tout  ce  qu’il  faut  pour  transmettre  les  donnees  et  l’UART  prendra  en  compte  le 
signal  Reset.  La  sequence  suivante  de  donnees  pourra  etre  verrouillee  lorsque  la  ligne  Txrdy 
deviendra  de  nouveau  au  niveau  logique  haut.  Le  Baudrate  de  la  transmission  est  fixe  par  la 
frequence  de  l’horloge  mclkxl6. 

mclkxl6 
Reset 
txrdy 
write 

Data[7..0] 

Fig.  F.3.  Module  de  transmission  des  donnees 

- Module  de  reception  cles  donnees  : La  figure  F.4  presente  les  entrees/sorties  du  module  de 
reception  de  donnees.  Le  processus  de  reception  des  donnees  commence  en  attendant  que  le 
signal  de  sortie  Rxrdy  passe  au  niveau  logique  haut.  Ce  niveau  indique  que  les  donnees  ont 
ete  rcgucs  et  qu’elles  sont  pretes  a etre  lues.  Pour  lire  les  donnees  en  dehors  des  lignes  de 
donnees  de  l’UART,  il  faut  imposer  un  signal  de  niveau  logique  bas  au  signal  d’ entree  Read. 
Ceci  permettra  de  verrouiller  les  donnees  rcgucs  du  recepteur  pour  la  ligne  de  donnees 
permettant  ainsi  sa  lecture.  Les  sorties  Parityerr,  Framingerr  et  Overrun  indiquent  s’il  y a un 
probleme  avec  les  donnees  revues.  Un  processus  de  traitement  de  ces  erreurs  sera  mis  a part. 
Ceci  est  tout  ce  qu’il  faut  pour  recevoir  les  donnees  a travers  l’UART.  La  sequence  de 
donnees  rcguc  par  la  suite  pourra  etre  lue  lorsque  Rxrdy  pas  sera  au  niveau  logique  haut  de 
nouveau.  Le  Baudrate  de  la  reception  est  fixe  par  la  frequence  de  l’horloge  mclkxl6. 

mclkxl6 
Reset 
Parityerr 
framiongerr 
Parityerr 
rxrdy 
read 
Rxdata[7..0] 

Fig.  F.4.  Module  de  reception  des  donnees 
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- Module  UART : Le  module  de  l’interface  UART  est  constitue  essentiellement  de  deux 
modules  : le  module  de  reception  et  le  module  de  transmission.  Lors  de  1’ implantation  du 
module  UART  sur  FPGA,  le  module  de  reception  est  responsable  de  la  recuperation  sur 
FPGA  des  donnees  envoyees  a partir  de  F ordinate ur  hote,  tandis  que  le  module  transmission 
est  responsables  de  l’envoie  de  donnees  a partir  du  FPGA  vers  l’ordinateur  hote.  La  figure  F.5 
presente  le  module  UART  suivi  du  tableau  d’entrees  sorties  correspondant.  Le  Baudrate  de 
communication  serie  est  fixe  a travers  la  frequence  de  l’horloge  mclkxl6. 


mclkxl6 

Reset 

Parityerr 

framiongerr 

Parityerr 

rxrdy 

txrdy 

read 

write 

Data[7..0] 

Rxdata[7..0] 


Module  de 
transmission 


Module  de 
reception 


Module  UART 


tx 


rx 


Fig. F.5.  Module  UART 

Le  tableau  F.l  presente  les  entrees  sorties  du  module  UART  ainsi  que  leurs  fonctions. 


Nom 

E/S 

Fonction 

mclkxl6 

Entree 

Horloge  de  fixation  du  Baudrate 

Reset 

Entree 

Remise  a Zero 

Parityerr 

Sortie 

Indique  si  une  erreur  de  parite  a ete  detectee  dans  la  trame  de 
donnees 

Framingerr 

Sortie 

Indique  si  le  format  des  donnees  series  envoyees  a T entree  rx  est  le 
bon  format  des  donnees  UART 

Overrun 

Sortie 

Indique  que  les  nouvelles  donnees  envoyees  s’ecrivent  sur  des 
donnees  reques  qui  ne  sont  pas  encore  lues 

Rxrdy 

Sortie 

Indique  que  les  nouvelles  donnees  ont  ete  re§ues  et  sont  pretes  pour 
la  lecture 

Txrdy 

Sortie 

Indique  que  les  nouvelles  donnees  ont  ete  ecrites  pour  l’emetteur 

Read 

Entree 

Permet  la  lecture  des  donnees  (Active  au  niveau  logique  haut) 

Write 

Entree 

Permet  l’ecriture  des  donnees  (Active  au  niveau  logique  haut) 

Data[7..0] 

Entree 

Bus  des  donnees  a envoyer 

Rxdata[7..0] 

Sortie 

Bus  des  donnees  a recevoir 

Tx 

Sortie 

Sortie  serie  de  l’emetteur 

Rx 

Entree 

Entree  serie  du  recepteur 

Tab. FA.  Entrees/Sorties  du  module  UART 
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F.3.  Fixation  du  Baudrate 

La  fixation  du  Baudrate  s’effectue  en  imposant  la  frequence  de  l’horloge  mclkxl6.  Comme  le 
montre  la  figure  F.2,  l’envoie  d’une  donnee  de  8 bits  s’effectue  en  envoyant  une  trame  de  11 
bits.  Chaque  bit  de  la  trame  necessite  16  coups  d’horloge  de  l’horloge  mclkxl6.  Ainsi,  si  par 
exemple  le  Baudrate  utilise  est  egale  a 115200,  alors  il  faut  que  la  frequence  de  l’horloge 
mclkxl6  verifie  la  relation  suivante  : 

Baudrate=mclkxl6/16=l  15200  (F.  1) 

La  frequence  de  mclkxl6  doit  done  etre  egale  a : 

mclkxl6=Baudratexl6=l  15200x16=1843200  Hz  (F.2) 

Si  l’horloge  principale  du  FPGA  est  egale  a 50  MHz,  il  faut  diviser  cette  demiere  par  la  valeur 
suivante  : 

50. 106/mclkx  16=50. 106/1 843200=27  (F.3) 

L’envoie  des  11  bits  se  la  trame  de  donnee  necessite  16x11=176  coup  d’horloge  de  l’horloge 
mclkxl6.  Ainsi  pour  une  frequence  de  mclkxl6  egale  a 1843200  Hz,  le  temps  necessaire  pour 
l’envoie  ou  la  reception  de  la  trame  de  1 1 bits  dans  son  integralite  est  egal  a : 

1 7 6/1843200=95 .49p  s (F.4) 

Par  la  suite,  pour  un  Baudrate  egale  a 115200,  la  periode  minimale  des  signaux  Write  et  Read 
qui  activent  le  processus  de  transmission  ou  de  reception  doit  etre  superieur  ou  egale  a 
95.49ps.  Un  raisonnement  similaire  peut  etre  effectue  pour  un  autre  Baudrate. 
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Annexe  G 

Calage  du  rotor  de  la  machine  synchrone 


G.l.  Effet  de  l’erreur  de  mesure  de  la  position 

La  precision  de  mesure  de  la  position  du  rotor  de  la  machine  synchrone  est  un  facteur 
important  pour  un  bon  controle  de  la  machine  synchrone.  Par  exemple,  la  figure  G.  1 presente 
les  resultats  de  simulation  de  l’effet  d’une  erreur  de  mesure  de  la  position  sur  la  qualite  de 
regulation  des  composantes  d et  q du  vecteur  courant  statorique  d’une  machine  synchrone. 
Ces  resultats  sont  obtenus  en  utilisant  une  strategic  de  controle  ON/OFF  a frequence  de 
commutation  limitee.  Ces  resultats  montrent  qu’il  est  necessaire  d’acquerir  avec  precision  la 
position  du  rotor  de  la  machine  synchrone  afin  d’assurer  une  bonne  regulation  des  courants. 


isjfr, 


Isffn 


t(  s)  t(s) 

Fig.  G.l.  Effet  de  l’ erreur  de  mesure  de  position  sur  la  regulation  des  courants  isd  et  isq 


G.2.  Calage  de  l’axe  directe  sur  le  rotor  de  la  machine  synchrine 


La  figure  G.2  presente  les  enroulements  d’une  machine  synchrone  a rotor  bobine.  Sur  cette 
representation,  l’axe  d est  cale  sur  l’enroulement  rotorique  de  l’inducteur  de  la  machine 
synchrone. 


Fig. G.2.  Representation  des  enroulements  d’une  machine  synchrone  a rotor  bobine 
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Le  capteur  de  position  utilise  pour  capter  la  position  mecanique  du  rotor  de  la  machine 
synchrone  est  un  codeur  absolu  de  resolution  1024  points.  Ce  capteur  genere  a sa  sortie  un 
code  binaire  sur  10  bits  de  la  position.  Ce  code  varie  de  (0000000000)  a (1111111111)  durant 
une  rotation  complete  du  rotor  et  s’incremente  de  1 a chaque  pas  angulaire.  Le  pas  angulaire 
du  codeur  absolu  dans  ce  cas  est  egal  a 2jt/1024.  Le  couplage  mecanique  entre  le  codeur 
absolu  et  le  rotor  de  la  machine  synchrone  est  effectue  aleatoirement.  La  position  indiquee  par 
le  codeur  absolu  est  done  probablement  differente  de  la  position  reelle  du  rotor  de  la  machine 
synchrone.  C’est  pourquoi,  il  faut  ajouter  un  angle  de  compensation  Q offset  dans  l’algorithme  de 
commande  afin  caler  l’axe  directe  d du  systeme  de  coordonnees  tournant  (d,q)  qui  est  cale  sur 
l’enroulement  rotorique  de  la  machine  synchrone.  Dans  ce  cas  la  position  electrique  0^  est 
directement  deduite  de  la  position  mecanique  9m  selon  la  relation  suivante  : 

®dq  = P®m  offset  (G.l) 


Pour  la  determination  de  Tangle  d’offset,  un  essai  avec  fonctionnement  en  generatrice  de  la 
machine  synchrone  a ete  effectue.  Durant  cet  essai,  la  machine  synchrone  est  couplee  au 
capteur  de  position  et  est  entrainee  par  une  machine  asynchrone  pour  tourber  dans  un  sens  de 
rotation  positif.  L’inducteur  de  la  machine  synchrone  est  ensuite  excite  par  un  courant 
d’excitation  continu  causant  ainsi  Tapparition  d’une  force  electromotrice  induite  aux  bornes 
des  phases  statoriques  de  la  machine  synchrone.  La  figure  G.3  presente  une  description  de 
T essai  realise  : 


Fig.  G.3.  Essai  en  generatrice  pour  la  determination  de  l' angle  d’offset 


Pour  un  fonctionnement  a vide  (4i=  4 2=  43=0),  et  selon  la  figure  G.2,  les  expressions  des  flux 
0,1,  0,2  et  0,3  induits  par  Tenroulement  rotorique  sur  respectivement  les  enroulements  des 
phases  1 , 2 et  3 de  la  machine  synchrone  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


O ,,  = M Jrd  cos(0rf(?) 
0,2  = Msrird  cos(0^  - 

®s3=  MJrd  COS (Qdq  - 


(G.2) 

(G.3) 

(G.4) 


La  variation  des  flux  0,1,  0,2  et  0,3  sur  les  enroulement  des  phases  1,  2 et  3 cree  des  forces 
electromo trices  £),  £2  et  £3  sur  respectivement  les  phases  1,  2 et  3.  Les  expressions  de  ces 
forces  electromotrices  sont  donnees  par  les  relations  suivantes  : 


184 


Annexe  G 


E\  = ® dqMJrd  COS(0^) 

In 

E 2 = ™dqMsArd  COS(0rf?  -y) 

47T 

E3  = ® dc,MJrd  C°S (0rf9  - y) 


(G.5) 

(G.6) 

(G.7) 


Afin  d’aligner  correctement  l’axe  d sur  le  bobinage  du  rotor  de  la  machine  synchrone,  il  faut 
comparer  la  position  ddq  (ou  le  bit  le  plus  significatif  de  la  position  0^)  a la  force 
electromotrice  de  la  premiere  phase.  Lorsque  l’axe  d est  correctement  aligne  avec  le  bobinage 
du  rotor  de  la  machine  synchrone,  la  FEM  de  la  premiere  phase  de  la  machine  synchrone  doit 
etre  synchronisee  avec  la  position  Qdq  (ou  le  bit  le  plus  significatif  de  la  position  Qdq)  selon  la 
figure  G.4. 


Fig.GA.  Alignement  de  l ’axe  d avec  le  rotor  de  la  machine  synchrone 


L’algorithme  de  determination  de  la  position  Qdq  donne  par  l’equation  (G.l)  est  implante  sur 
cible  FPGA.  La  position  Qdq  estimee  est  par  la  suite  reconstituee  via  un  convertisseur 
numerique  analogique  pour  etre  comparee  a la  force  electromotrice  de  la  premiere  phase  de  la 
machine  synchrone.  La  figure  G.5. a presente  les  resultats  experimentaux  obtenus  sans  ajout 
de  l’angle  de  compensation  Q offset  (0 offset  =0).  Ce  premier  essai  permet  de  determiner  la  periode 
kt offset  entre  le  zero  de  la  position  et  le  zero  de  la  FEM  de  la  premiere  phase  qui  correspond 
au  debut  de  son  alternance  negative.  En  supposant  que  Ts  est  la  periode  de  la  position  0,/(/  qui 
correspond  a une  variation  de  0 a 2n,  l’angle  d’offset  Q offset  a rajouter  est  simplement 
determine  selon  la  relation  suivante  : 


2 n.  At, 


offset 


offset 


(rad  / s ) 


(G.8) 


Fig.  G.5.  Position  6dq  estimee  avec  son  bit  le  plus  significatif 
(a)  sans  ajout  de  Q offset  (b)  avec  ajout  de  Q0ffset 
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La  figure  G.5.b  presente  les  resultats  experimentaux  obtenus  apres  l’ajout  de  Tangle  de 
compensation  9 offset  calcule  a partir  de  la  relation  (G.8).  Cette  figure  correspond  a celle  donnee 
par  la  figure  G.4  et  l’axe  d dans  ce  cas  est  bien  cale  sur  le  bobinage  du  rotor  de  la  machine 
synchrone. 
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Annexe  H 

Representations  a virgule  fixe 


Une  representation  avec  un  format  a virgule  fixe  est  caracterisee  par  1’ association  d’un 
nombre  fini  de  bits.  En  ce  qui  suit  sont  expliquees  les  differentes  manieres  de  representation 
d’un  nombre  a virgule  fixe.  En  effet,  il  est  possible  d’avoir  2"  combinaisons  differentes  en 
associant  les  n bits  du  code  binaire  d’un  nombre  a virgule  fixe.  Cependant,  la  signification  de 
la  combinaison  des  n bits  depend  de  son  interpretation. 

H.l.  Representation  entiere  non  signee 

La  representation  entiere  non  signee  interprete  chaque  code  binaire  comme  un  entier  positif. 
Un  code  binaire  a n bits  ( bn-ibn-2 ■ ■ ■ b i bo)  est  interprete  comme  etant  un  entier  egal  a : 

bn- \2"  l+bn. 22"  “+. . .+b{l+bo 

Dans  ce  cas  les  entiers  qui  peuvent  etre  codes  avec  ces  n bits  appartiennent  a l’intervalle 

[0,2"- 1], 


H.2.  Representation  entiere  signee 

Avec  une  representation  entiere  signee,  le  bit  le  plus  significatif  indique  le  signe  de  1’ entier 
represente  avec  le  code  binaire.  Le  bit  le  plus  significatif  est  appele  dans  ce  cas  bit  de  signe. 
Si  le  bit  de  signe  est  ‘O’,  alors  le  code  binaire  represente  un  entier  positif,  tandis  qu’un  entier 
negatif  possede  un  bit  de  signe  egal  a ‘1’.  Avec  une  representation  entiere  signee,  un  code 
binaire  a n bits  {bn.\bn-2- • -b\bo)  peut  representer  des  entiers  compris  dans  l’interval 
[(-2)"'1,  2"'1-!].  Ce  code  binaire  est  interprete  comme  etant  un  entier  egal  a : 


-bn-\ 2 11  i+bn. xZ"  “+. . .+b{2+bo 


H.3.  Representation  fractionnaire 


Une  representation  fractionnaire  est  utilisee  pour  coder  des  reels  compris  entre  -1  et  1.  Avec 
une  representation  fractionnaire  signee,  un  code  binaire  a n bits  peut  representer  2"  reels 


equidistants  de  2~0l~  ’ et  compris  dans  l’interval  [ 


-2" 


2"”1  -1 


= -l. 


^-  = 1-2  1J].Avec  ce 


2«-i  ■ 2" 

type  de  representation,  un  code  binaire  a n bits  ( bn.\b„-2 . . .b\bo)  est  interprete  comme  suit : 


■bn_12n-1+bn.22n-2+...  + b12  + bfl 


= -bn.i+bn.22  *+. . .+bi2'(n'2)+b02 


(n-l) 


Cette  representation  est  referencee  comme  etant  un  format  ,v[n/(Xn-l)].  Dans  ce  cas,  5 indique 
qu’il  s’agit  d’une  representation  signee,  n represente  le  nombre  de  bits  total  et  l’indice  (n-l) 
de  Q represente  le  nombre  de  bits  apres  la  virgule. 
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H.4.  Representation  a virgule  fixe 

A partir  des  representations  mentionnSes  dans  les  paragraphes  precedents,  il  est  possible  de 
considSrer  une  representation  plus  gSnSralisSe  donnSe  par  la  figure  E.l.  Cette  representation 
est  divisSe  en  deux  parties  : une  partie  entiere  et  une  partie  fractionnaire.  Ce  type  de 
representation  est  reference  par  le  format  s[(m+n)/Qn]  lorsqu’il  s’agit  d’une  representation 
signSe  et  par  le  format  u[(m+n)/Qn]  lorsqu’il  s’agit  d’une  representation  non  signSe.  Ce  type 
de  format  indique  que  le  nombre  de  bits  total  est  Sgal  a (. m+n ),  oil  les  m bits  les  plus 
significatifs  represented  la  partie  entiere  tandis  que  les  n bits  restants  represented  la  partie 
fractionnaire. 


b,„.  1 

bm.  2 

bx 

bo 

b.  i 

b.2 

b-(n-l) 

b-n 

Partie  entiere 


n 


Partie  fractionnaire 


Fig. H.l.  Representation  avec  un  format  (m+n)/Qn 


Si  le  bit  le  plus  significatif  bm.  1 n’est  pas  interprets  comme  Stant  un  bit  de  signe 
(representation  non  signee),  le  format  u[(m+n)/Qn\  peut  representer  2{l"+n)  reels  Squidistants 
de  2’"  et  compris  dans  l’interval  [0,2m-2"”].  Avec  ce  type  de  representation,  un  code  binaire  a 
(m+n)  bits  est  interprets  comme  suit : 

bm-l2mA+bm.22m-1+. . .+b<2+b{)+b_<2A+  b.2T2+. . .+b<n.1)2<n-1)+b.nTn 

Par  exemple,  avec  un  format  1 1/08  non  signS,  le  code  binaire  du  rSel  2.75  est 
“01011000000”. 


Si  le  bit  le  plus  significatif  bm.\  est  interprets  comme  Stant  un  bit  de  signe  (reprSsentation 
signSe),  le  format  s[(m+n)/Q„]peut  reprSsenter  2(m+n>  rSels  Squidistants  de  2~n  et  compris  dans 
l’interval  [-2"'  1,2"'  1-2‘"].  Avec  ce  type  de  reprSsentation,  un  code  binaire  a (m+n)  bits  est 
interprets  comme  suit : 

-bm. 1 2m~ 1 +bm.22m~2+ . ..+bl2+b0+bA2A+  b.2T2+. . .+b<nA)2<nA)+b.nTn 
Par  exemple,  avec  un  format  11/08  signS,  le  code  binaire  du  rSel  -2.75  est  “10101000000”. 
Remarque  : Pour  un  format  (m+n)/Qn  donnS,  chaque  rSel  possede  une  reprSsentation  unique. 
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